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要   梗   概
 本論文は，直接位相再生器を用いた中継カ式に関する研究成果をまとめたものであり，全体一
を次の8章から構成した。
 第1缶は緒論であって，これまでの研究の経過ならびに背景を述べ，直接位相再生器を用い
た中継方式の研究の必要性を明らかにし、研究の位置づけを行った。
 第2章では，ディジタル無線伝送方式の使用周波数帯と伝搬路特性，中継距離ρ関係を述べ
高い周波数に拾いでは降雨減衰が増加し中継距離が極端に減少し，中継器の小形，簡易化が必
要になることを示した。直接位相再生器は位相変調波を搬送波段で直接に識別，再生すること
が可能であるため，中継器の小形、簡易化に対し有利となることを明らかにした。
 第3章では，直接位相再生器の動作原理ならびに基本構成を示し，FETを使用することに
より特性が良好でしかも構成の簡易な直接位相再生器が実現可能であることを明らかにした。
手法としては，FET直接位相再生器の等価回路を用いた特性解析を行い，直接位相再生器と
して動作する条件を示した。さらに，この解析結果を用いて，最適在位相再生器を設計する方
法を明らかにした。な拾，本章においては，2相直接位相再生器に限って述べ，4相直接位相
再生器への拡張は第4章で行った。
 第4章てば，4相位相変調波を識別．再生できる4相直接位相再生器の各種の構成法に対し，
それぞれ構成，動作原理，特性，ならびに実験結果を述べ比較検討を行った。構成法としては，
第3章で述べた2相直接位相再生器を2系列用いる方法（2相2系列）以外に，周波数3逓倍
器ならびに4逓倍器を用いる方法（3－4逓倍法），1つの2相直接位相再生器ならびに合成
回路を用いる方法（回路合成法）を新しく提案し，特性解析，原理実験の結果を示した。
 第5章では，直接位相再生器の構成要素として必要不可欠な振幅リミッタに関する検討を述
べ，FETを用いて．マイクロ波領域に拾いてもAM－PM変換が小さく，かつ振幅抑圧度の高
い振幅りミックが実現できることを述べた。FET振幅リミッタの等価回路を用い特性解析を
行い，AM－PM変換特性，入出力電力特性，周波数特性を明らかにした。章だ，この結果か
らAM－PM変換特性がゲート端子の整合条件に大きく依存することを明らかにし，かつAM－
PM変換特性を最小化する整合条件の決定法を述べた。
 第6章では，直接位相再生器に不完全性が発生した場合の符号誤り率特性劣化に対する検討
結果を述べた。直接位相再生中継方式では，劣化要因を非相加性の要因と相加性の要因とに大
きく分類でき，さらに前者を波形ひずみ，搬送波位相誤差，不要雑音，後者を．パターンジッタ，
ランダムジッタに細分し直接位相再生器の不完全性との関係を明らかにした。
 第7章では，複数個の直接位相再生中継器と1つの検波再生中継器が直列に接続された直接
位相再生中継カ式の特性を述べ，多中継時の特性劣化を理論的に明らかにし，実験結果との比
較を行った。実験の手法としては，1つの直接位相再生器をループにして複数回使用する周回
実験を用い．複数個の線形増幅器と1つの検波再生中継器を使用する非再生中継方式ならびに
多中継現場試験結果との比較を行う。また，実際の伝搬路で実施した多中継実験め結果も合わ
せて述べた。
 第8章では，結論としての本研究で得られた成果を総括して述べた。
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第1章緒    論
 1895年にマルコー二が初めて無線通信方式を実現して以来，電波は遠く離れた人々との間
に会話をもたらし人類の幸福に貢献し続けてきた。当初は一人の会話を伝送するためにそれぞ
れ1台づつの中継器を必要としたが，マイクロ波帯の開拓，FM通信方式ならびに多重電話伝
送の開発により，現在てば1台の中継装置を用いて同時に5406人以上もの会話が伝送できる
ようになってきた。これらの技術の発展により，即応性・信頼性が高い市外伝送路建設が可能
となり，公衆電気通信網の大幅な経済化が達成された。
 近年，電話サービス以外の新しい電気通信サービスに向けて通信網のディジタル化が交換や
伝送技術を中心に積極的に推進されている。これば，単に電話以外の新しい情報サービスヘの
適合性に優れ，回線晶質や網の柔軟性の向上に寄与するというだけではなく，交換機在らびに多
重化装置のディジタル化によるコスト低減により，回線の経済化を指向するものである。これを
実現するためには，伝送路のディジタル化が必須であり，’また無線伝送路についてもディジタ
ル網に適した経済的な伝送路を建設する必要がある。
 現在，公衆通信に拾いて使用されているディジタル市外伝送路としては，20GHz帯を使用
した400M b／s方式があり，20L－P1方式と呼ばれている。この方式では降雨減衰を防止
するため標準中継距離が極端に短かくなるという問題を，中継器の小形化・経済化・高速化・
簡易化により解決している。
 この方式てば，全ての中継器を検波再生中継器で構成している。この中継器は3R機能
（Regenerati㎎，Reshaping，Retiming）を有しているが，ディジタル位相変調された受信信
号を一度べ一スバンド信号へ検波した後に識別・再生し，再び変調器を用いて位相変調波にす
るという手段を用いるため，中継器規模が増大し，中継器コストの上昇を伴ないやすい。
 これに対し，中継器を線形増幅器で構成し，数中継した後，検波再生を行うアナログハイブ
リッド方式（非再生中継方式）を用いれば，中継器の規模ならびにコストを大幅に低下させる
ことが可能である。しかし，非再生中継方式では，分波器等による，波形ひずみが中継毎に相
加し，これによる劣化が大きいという欠点がある。
 直接位相再生器は，ディジタル位相変調された受信信号を検波することなく，変調波のまま
                ω～15〕で直接に識別・再生を行う装置である。このため，検波器，識別器，変調器が不必要であり，
中継器の小形化・低コスト化が可能となる。さらに，直接位相再生器は非再生中継方式に比べ，
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雑音除去能力，波形成形能力を有するため，多中継時の特性劣化が少ないという優れた特徴を
有している。
 本論文は，この直接位相再生器を用いた中継方式に対し，直接位相再生器の実現法，特性解
析ならびに直接位相再生器を用いた中継方式に関する検討結果を述べたものである。
                          （1） 直接位相再生器は1966年に更田等によって提案された。この再生器は，たとえばエサキダ
イオードのような負性抵抗を含む非直線抵抗素子を高周波的に励振することによって，これに
接続された共振回路にパラメトロン的在発振波が生じ，1／2分調波振動が発生することを利用
したものである。この分詞波は励振波位相に対し互に1800位相の異なるO相またはπ相のみ
をとり得るので，これを位相再生効果に利用するものである。さらに，大和久，畑等によって
                                      （2）サンプリング・スライス形再生中継器ならびに非線形素子形再生中継器が提案された。前者は，
位相変調波をその搬送波周期の1／2の周期を有する幅の狭いパルスでサンプルした後スライス
することによって位相再生波を得るものであり，非線形素子再生中継器は，位相変調波と2逓
倍搬送波を合成し，負性抵抗を有する非線形素子を用いて波形をスライスするものである。
1970年には，太田，畑等によってパラメトリック増幅器を使用した直接位相再生器が提案さ
                                          13〕れ，搬送波周波数2GHz，クロック周波数50MHzのパルスに対する再生効果が確認されている。
 しかし，更田，大和久等によるものは，ωパラメトリック発振特性を利用する方法，または
（2〕エサキダイオードのスイッチング特性を利用する方法であり，発振立上り時間またはスイッ
チング時間が制約を与え，高速の位相変調波に対して適用するには応答特性の点で問題があり，
太田等によるものは，エサキダイオードという2端子素子を使用するため，入出力信号の分離
のためサーキュレータを必要とし，かつ，このサーキュレータは周波数が2倍の励振波にも使
用するため広帯域性が必要であり，回路規模ならびに調整の面で不利となり狭帯域化するとい
う欠点があった。
 これに対して，本論文で述べる方法は上述の方法とは全く異なった新しい観点から直接位相
再生器を実現するものであり，直接位相再生器の原理を位相逆転回路という観点からとらえ，
直接位相再生効果と入力信号ならびに位相逆転信号の振幅比mとの関係を調べ，m＝1で理想
的な位相再生効果が得られることを明らかにするものである。さらに，本論文てば，位相逆転
回路ならびに加算回路を実現するために，FETを使用することを提案している。FETは3端
子素子セあるため，入出力信号の分離が容易であり，かつ広帯域性が確保できる。このため，
従来の回路に比べ，高速位相変調波に対して適応性の高い方法である。試作結果てば1．7GHz
±400MHz以上の帯域を有する再生器が実現でき，400Mb／sの伝送速度を有する4相位相変
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調波を用いた符号伝送実験を行い，検波再生中継器とほぼ同等の誤り率特性が得られることを
確認した。
 一方，直接位相再生器は，タイミング再生機能を有していない2R中継器であるため，多中
継時にはタイミングジッタが累積し，回線品質劣化が発生する。この劣化に対しではこれまで
全く検討が加えられていなかった。本論文ではこれに対する検討を加え，多中継時の特性劣化
を理論的に解明し，実験による解析の妥当性確認を行った。
 第2章では，ディジタル無線伝送方式の使用周波数帯と伝搬路特性，中継距離の関係を述べ，
高い周波数においては降雨減衰が増加し中継距離が極端に減少し，中継器の小形，簡易化が必
要となることを示す。直接位相再生器は位相変調波を搬送波段で直接に識別，再生することが
可能であるため，中継器の小形・簡易化に対し有利であることを明らかにする。
 第3章では，直接位相再生器の動作原理ならびに基本構成を述べ，MESFET（Metal Se－
miconductor FET）を使用することにより特性が良好で，しかも構成の簡易な直接位相再生
器が実現可能であることを明らかにする。手法としてはMESFET直接位相再生器の等価回路
を用いた特性解析を行い，直接位相再生器として動作する条件を明らかにする。さらに，この
解析結果を用いて，最適な位相再生器を設計する方法を明らかにす乱な拾，本章に古いでは，
2相直接位相再生器に限って述べ，4相直接位相再生器への拡張は第4章で述べる。
 第4章においては，4相位相変調波を識別・再生できる4相直接位相再生器の各種の構成法
に対し，それぞれ構成，動作原理，特性ならびに実験結果を述べ，比較検討を行う。構成法と
しては第3章で述べた2相直接位相再生器を2系列用いる方法（2相2系列法）以外に，周波数
3逓倍器ならびに4逓倍器を用いる方法（3－4逓倍法），1つの2相直接位相再生器ならび
に合成回路を用いる方法（回路合成法）を新しく提案し，特性解析，原理実験の結果を示す。
 第5章てば，直接位相再生器の構成要素として必要不可欠な振幅リミッタに関する検討を述
べ，MESFETを用いれば，マイクロ波領域に呑いてもAM－PM変換が小さく，かっ振幅抑圧
度の高い振幅リミッタが実現できることを述べる。FET振幅リミッタの等価回路を用いた特性
解析を行い，AM－PM変換特性，入出力電力特性，周波数特性を明らかにする。また，この結
果からAM－PM変換特性がゲート端子の整合条件に大きく依存することを明らかにし，かっ
AM－PM変換特性を最小化する整合条件の決定法を述べる。
 第6章では，直接位相再生器に不完全性が発生した場合の符号誤り率特性劣化に対する検討
結果を述べる。直接位相再生中継方式では，劣化要因を非相加性の要因と相加性の要因とを大
きく分類し，さらに前者を波形ひずみ，搬送波位相誤差，不要雑音，後者をパターンジッタ，
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ランダムジッタに細分し直接位相再生器の不完全性との関係を明らかにする。
 第7章てば複数個の直接位相再生中継器と1つの検波再生中継器が直列に接続された直接位
相再生中継方式の特性を述べ，多中継時の特性劣化を理論的に明らかにし，実験結果との比較
を行う。実験の手法としては，1つの直接位相再生器をループにして複数回使用する周回実験
を用い，複数個の線形増幅器と1つの検波再生中継器を使用する非再生中継方式ならびに多中
継現場試験結果との比較を行う。また，武蔵野研究所と横須賀研究所間で実施した多中継現場
試験による結果も合わせて述べ乱
 第8章てば，結論として本研究で得られた成果を総括して述べる。
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第2章 ディジタル無線伝送方式
2、ユ 緒  言
  現在実用化されている伝送路のほとんどはアナログ伝送路であり，電話は，この伝送路を
用いて構築されたアナログ網により伝送している。この場合，歪や雑音の影響を受け易く中
継距離に比例して雑音が相加するという欠点がある。一方，近年に奉けるしSI技術，ディジ
 タル信号処理技術，光ファイバなどの急速な進展に伴ない，あらゆる情報を容易に，大量に
伝送することができるディジタル網の形成が進められている。このディジタル網は，高度化
 ・多様化する電気通信サービスに対し柔軟性のある伝送路網であるばかりでなく，従来のア
 ナログ網に比べ，交換装置ならびに多重化装置が経済的であるため，電話に対しても経済的
 かつ柔軟性の高い網である。
  一方，ディジタル網を実現するためには，既存のアナログ網を利用し，これをディジタル
 化することが経済性ならびに迅速性の点で優れている。特に，既存のアナログ網の約半数を
 占めている無線伝送路については空間という安価がつ柔軟な伝送媒体を使用しているため，
              （11）（31）～ （37）
 ディジタル化のメリットは高い。
  現在，公衆通信に使用されている周波数帯はVHF帯からEHF帯に及んでいるが，1GHz
 以下のVHF帯，UHF帯は自動車等の移動通信に使用されている。固定地間を結ぶ大容量回
 線としては2GHz以上のマイクロ波帯が主として使用され，これまでに表2．1に示す方式が
           （6） ～（11）（49）
 実用化または開発されている。マイクロ波帯は，伝搬路の特性により10GHzを境に2つに
                     （41）～（45） 大別でき，それ以上の周波数帯では降雨減衰，それ以下の周波数帯てばフェージングが伝送
         （18）～（21） 特性を大きく支配すんたとえぱ，図2．I拾よび図2，2は電波の減衰と周波数の関係を示し
 たものである。ディジタル無線伝送方式を実現する場合にも，この周波数帯毎に分けて検討
 を加える必要がある。本章では，それぞれの周波数帯について，ディジタル化に際して考慮
 すべきパラメータを示し，方式の設計法を述べる。特に，1OGHz帯以下の周波数てばスペ
 ースダイバーシチ方式（SD方式）がフェージングを抑圧するための重要な要素であり，10
 GHz以上に拾いでは降雨減衰による中継距離の減少に対処するため，中継器の小形，簡
 素化が容易な直接位相再生器が重要カ要素であることを示す。
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表2．1 種々の周波数帯に釦けるディジタル無線中継装置の諸元
①
2GHz蕎i2S－P2） 4Gトlz帯i4L－D1） 5GH。帝i5L－D1） 6GHz帯i6L一口1） 11GHz帯i11S－P2）15GHz帝i15S－P2）20CHz衛i20L－P1）
周波数帯域（GHz） 2．11～2．2S3．6～4．2 4．4～5．0 5，925－6．42510．了～11．714．4－15．231T．7川21．2
鯨繰システム段 11＋1 6＋1 6＋1 4＋1 10＋1 7＋1 8＋1
1F局波数（月Hz） 70 140 140 140 140 140 1，700
クロック’書1埴牧（［Hz） 6，3 50 50 50 50 50 200
枯報道産i電話チネル教） 12．6Hb／5i192ch）200Hb／si2880ch）200Hb／5i28800h）200Nb／5i2880ch）100Hb／5i1440ch）100Hb／5i1440ch）400Hb／5i5，760ch）
変 購 方式 αPSK 16QAH 16αAH 16QAH αPSK一 αPSK αPSK
複 調 方 弐 同期機波u時検出 同期就油厲桙ﾋ出 同期津波u時検出 同期検波^崎輸出 同期検波 同期校汲 同期槍波
誤り率特性の
凾P簡C N R省イビ■；普（d8）
4 3 3 3 4 4 4
送 信 出 力
i黛振素子）
 50mW
iトランジスタ）
 400mW
iFETトランジスタ）
 400mW
iFETトランジスタ）
 400mW
iFETトランジスタ）
100mW
iインパット）
100mW’
iインパット）
160mW
iインパット）
受 信室雀 音 指 番女 （d8） 10 4 4 4 S 10 10
｛ 継 問 晴（km） 25 50 50 50 10 6 3
監視制御信号伝送力式 2量衣羽iASK）2重変調@（川） 2量蛮壌@（FH） 2貫変調iFH） 2量変調@（FH） 2量変調@（FH） 2量蛮羽iFSK）
遺周回繰 短距誠 ｛距続 長距離 長距離 短距離 短距轄 長距離
月波数利用効刺W・’H・〕 2．2 5 5 4．5 2，5 2．5 215
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GE1964）
 ①100mm／h，②50mm／h，⑤10mm／h20．C1気圧の大気による減衰（H lT，R．Lab．N◎．13）
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 ⑥2．39／m3（視程約100．）
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図2．1 大気または降雨による減衰
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2，2 10GHz未満の周波数帯を用いた方式
 2，211 周波数利用効率
   当初，40MHzの無線周波帯域で電話360チャンネルの伝送からスタートしたマイクロ波
  帯多重FM方式は，今や同一帯域でFM方式としてはほぼ極限に近い3600チャンネルもの
  容量をもつシステムが商用化される’までになった。このような周囲環境の中でFM方式と
  同一の無線周波数帯を用いて新たにディジタル無線方式を開発する場合は，高い周波数利
  用効率の達成は必須の条件となる。
   周波数利用効率を上げるために必要在基本技術として，次の3つが挙げられる。
   la〕 多値変調方式
   （b〕 ロールオフ成形
   （C〕直交偏波の利用
   これまで実用化されたディジタル無線方式では，変調方式として1符号当り2bitが伝
  送できる4相位相変調（4－PSK）が使われている。しかし，より高能率な伝送を行うた
  めには一層の多値化が必要である。図2．3に示すように4－PSKのようなPSK方式は多
  値数が同じであれば，周波数変調方式（FSK）や振幅変調方式（ASK）に比べると，雑
                      （46）（47）  音に対して強い方式（所要SN比が小さい）である。しかし，8値以上の多値変調の場合に
  4．O      Q       64
    ザ††一マ
    φ一一→…や一一々            キ    ㌣一ヤー†一一→ δ ・・
デ鮒、ゾ
＼             161， 84
旺
幕
婁  ・ 。 α
與1．。    〆…㍉           ¢    句
2 2    匂   φ映り中10一・ ㌔、ノ
ロールオフ保倣O．5  16－PSl〈
    o     0    20     30
       月斤費S N』＝■＝ （d8）
図2．3 各種ディジタル変調方式の周波数利用効率
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は，位相変化だけを用いるPSK方式よりも，位相と振幅の両方を変化させて情報を伝送す
             （12）（13）るQAM方式の方が有利となる。
 一方，ロールオフ成形は，次式で与える特性を伝送路に与え，極めて狭帯域なスペクト
ルによる情報伝送を可能にするものであり，符号間干渉を有しないという顕著な特徴があ
 （48）
る。
                       π     τ      0≦ω≦ア（・一α）
X（ω）＝                                （2．1）
     ξ！・一・㎞／2二（ω一チ）〕／手（ト1）・ω・手（・・α）
  ここでαばロールオフ係数であり，τはパルス間隔を示す。α＝0の場合は所要帯域が
最小となり，1／Tの無線帯域（搬送波段てば両側帯波となる）で符号間干渉なく情報の
伝送が可能である。しかし，フィルタの実現が困難となるため，α＝0．5程度が実用的な
値として使用されている。このように，ロールオフ係数を適当に選択することにより伝送
特性をかなり自由に変化させることができる。現在，公衆通信の分野で開発中のディジタ
ルマイクロ波方式てば16－QAM変調方式により，1符号当り4bit（ユ6・＝24）の伝送を
可能にして知り，α＝O．5の効率を実現している。
  更に，無線方式の特徴である二つの直交した偏波（水平および垂直偏数）の利用が可能
                                   （14）．であり，約2倍の5bit／s／日zという非常に高い周波数利用効率を得ている。
2．2．2 マルチパスフェージングモデル
  マイクロ波帯で発生するフェージングは，図2．4に示されるような機構で発生す私通
 常，直接波のレベルは干渉波（屈折波または反射波）に比べて十分高いが，大気の屈折率分
 布（高さ方向）に変化が生じると直接波が減衰したり干渉波が増大したりすることにより
 相対的にこの二つの電波のレベルが同程度になる場合があ孔フェージングはこのような
 時に生じる。受信アンテナでは直接波と干渉波の二つの電波を同時にほぼ同レベルで受け、
」…Lつ二つの波の間に通路長髪があるためにその合成受信信号はある周波数てば同相で合成さ
 れ，他の周波数では逆相と在るため結果として図2．4（b）に示すような周波数特性が各無線
伝送帯域内で生じ，無線チャンネル2や10のように伝送帯域内に深いフェージングが発生
 する。これを周波数選択性フェージングと呼び，伝送帯域内にこのような振幅偏差が生じ
 るとディジタル方式（1トQAM）では受信波形がひずみ，符号誤りが生じて回線断となる。
一9一
                                 （15）～（21）（37）～（40）このため，これを補償する技術ならびにこれによる影響の解析が進められている。
        屈折層           ・        屈折波
                        ／賄滋一＼二㍍比
                     物7”
  （a）フェージングモデル
（O〕 6
一◎  O
）・R－10
魁一20
ψ
酬
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一’D干渉波（刷斤波叉は反射波）
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  l   l   l    l   l
   I112；31415；6；718191101111121無線チャネル  0一  ド      伝送帯域 周波数   τ：直接波と干渉波の
                    遅延時間差
       （b）振幅特性
      図2．4 マルチパスフェージングの説明図
2．2．3 波形ひずみによる瞬断
  マルチパスフェージング下に歩ける瞬断を規定する方法には，次に示す3通りの方法が
提案されている。
                             （38）（39）la）直接波と干渉波の遅延時間差ならびに振幅比分布を用いる方法
（b）実効フェージングマージン（瞬断率と等確率値を有するフェージング減衰量）を用い
    （16）（33）
  る方法
                （17）（18）（C）帯域内振幅偏差を使用する方法
 （a〕の方法は最も確実な方法であり，近年シグナチャを定義することにより7エージング
に対する装置の強さ等の表示が行われて拾りより簡単化されつつある。しかし，実際の伝
搬路の遅延時間差ならびに振幅比分布が正確に測定されて拾らず，推定法が不明確になり
易い。特にSD適用後の両者の分布は実測ではほとんど明らかにされて拾らず，SD適用
                  一10一
時の推定が困難となっている。
 （b〕の実効フェードマージンぱ，レベルの測定と瞬断率の測定を行うのみで良いため，実
際の伝搬路での実測が容易である。また，SD適用時の瞬断率が比較的容易であるという特
徴を有する。しかし，伝送路の条件（遅延時間差分布等）が異なると，実効フェードマー
ジンが大きく異なってくるため推定精度が落ちやすいという欠点がある。
 これに対し，（C〕の方法は，実測が容易な帯域内振幅偏差を使用する方法であり，理論的
にもこの値が明らかにされている。またSD，自動等化器に対しても同様に適用が可能で
あるという特徴を有する。さらに，瞬断に対応する帯域内偏差は変調方式のみに依存し伝
搬路の特性についてはあまり大きく依存したいため，簡易かつ有効な方法である。以下，
（Cjの方法を用いて瞬断率の算出を行ってゆく。
 （i）瞬断と帯域内振幅偏差との関係
   回線断すなわち符号誤り率がある値を超える状態は，フェーシノグによって発生す
  る帯域内振幅偏差と高い相関を有している。図2．5はその瞬時の相関関係を示したも
                         （18）  のであり，強い相関があることを明確に示している。さらに，図2．6ぱ単一受信時の
  帯域内偏差と符号誤り率の関係を示したものであり，直接波と干渉波の遅延時間差τ
  を変化させて実測したものである。
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図2．5 帯域内振巾偏差と符号誤り率の関係
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帯域内振巾偏差と符号誤り率の関係
この図から明らかなように，相関関係は，τの大きさにぱあまり大きく依存しない。
このことば，τが増大した場合でも振幅周波数特性が同等であれば同一の符号誤り率
となることによるものである。また，図2．7は，ダイバーシチを適用した場合の関係
を示して参り，ダイバーシチ合成によってもこの相関関係がくずれていないことを示
している。
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 このように，マルチパス7エージングによる瞬断が帯域内振幅偏差と高い相関を示
すことは以下の理由からも説明ができる。
la） マルチパスフェージングによる波形ひずみは周波数特性の劣化と同一であり，周
 波数特性（振幅特性と遅延特性）の関係が同一であれば同一の符号誤り率となる。
lb）波形ひずみは振幅特性劣化在らびに遅延特性劣化の両方に依存するが，マルチパ
 スフェージングに拾いでは振幅特性劣化と遅延特性劣化の問に極めて強い相関が存
 存するため，振幅特性劣化（帯域内振幅偏差）のみを観測すれば十分である。
 以上に示したように，符号誤り率と帯域内振幅偏差の問に瞬時的な相関が存在する
が，統計量としてとらえた場合にも高い相関関係がある。図2．8ぱ帯域内振幅偏差の
発生確率を示したものであり，図中の◎ぱ実測された瞬断時間率（符号誤り率が104
を超える確率）を示している。
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 図2．8 帯域内振幅偏差の累積分布
さらに，図2．9も同様に帯域内偏差と符号誤り率の関係を示し足ものであり，いづれ
も瞬断時間と帯域内偏差の分布が高い相関を有しており，帯域内偏差の分布から瞬断
時間率が推定できることを示している。図2．8ならびに図2．9からは，1／下帯域
一13一
（本実験の場合50MHz帯域）において5dB程度であることが分かる。
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 図2．10ぱ許容の帯域内振幅偏差と各種の変調方式の理論値を示したものであり，（）
内は許容の符号間干渉量である。この図より，4PsKの場合は約10dB，16QAM方
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図2110 許容帯域内振幅偏差
     一14一
 式の場合，約5dB，64QAMの場合はわずかに2d Bの帯域内偏差しか許容できな
 いことがわかる。また，この値ば先に述べた値ともよく一致するものである。
lii）帯域内振幅偏差の分布
  フェージング時の帯域内振幅偏差（dB）の発生確率はガンマ分布の比の分布を用い
 て算出でき，次式のように書き表わせる。
  Ps（Z）＝2α     ；単一受信  （λ＝1） ∫
 ／  PsD（Z）＝3αL4α3 ：2重ダイバーシチ （λ＝2）
ただし
   α一；1・一÷／
（2．2）
（2．3）
ここでP∫は周波数」∫だけ離れた受信信号レベル相互の周波数相関関係数を示す。
図2．11ならびに図2．12ぱ帯域内振幅偏差の算出例である。
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（師）波形ひずみによる瞬断時間率
  波形ひずみによる瞬断率は以上に述べたことから，帯域内偏差の分布（2．2）ならびに
 （2．3）を用いて≡算出できる。たとえば，Z＝Z∫で瞬断となる方式の場合は。単一
 受信時ならびにスペースダイバーシチ受信時に対し，瞬断率は次式となる。
 Pw，∫＝Ps（Z＝Zs）＝2αs
P。，。。一P。。（Z＝Z・）一6α冬一4αさ
ただし
α・一 ?Iト（1＋ポ、、方、隻／
（2，4）
（2．5）
（2．6）
㈹ スペースダイバーシチによる波形ひずみの改善効果
  スペースダイバーシチ（以下SDと呼ぶ）ぱ，受信電力の改善だけではなく，周波
 数特性劣化をも改善できる。従って，波形ひずみによる瞬断も改善可能である。瞬
一16一
断時間率の改善係数〃，sDを次式のように定義する。
 ∫w，sD…伽，∫／Pw，8D               （2．7）
 改善係数は，式（2．4）および（2．5）から計算でき，次式と在る。
          2  －1 ∫w，sD＝（3αザ2α8）               （2．8）
 図2，13ぱ，これを図示したものである。一般の区間では，ρ方＝O．9程度であり16
QAM方式てば，瞬断に対応する帯域内偏差ぱ5dBであるので，約6倍程度の改善効果
が得られる。
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 図2．13 SDによる波形ひずみ改善係数
20
M 自動等化器とスベーヌダイバーシチ併用による相乗効果
  周波数選択性フェージングに対してはIF帯またはべ一スバ；／ド帯の自動等化器が
 使用されるがこれとSDを同時に使用した場合は，それぞれを単独に使用した場合に
                    （15）（17） 比べ改善効果が高くなることが知られている。これは，ダイバーシチ受信が浅いフェ
 ージングに対する効果が小さくなる事を自動等化器が改善できることに起因している
 と考えられる。この相乗効果は次式のように定義できる。
一17一
    ∫w，sD＋万肌 ξ＝                           （29）    ∫W，SD・∫W，醐L
 ξは1より大きい値である。ここで，ル，8D＋刀肌，ル，亙肌はSDと万ρ工併用時，
刀ρ工単独時の瞬断率改善係数であり，各場合の瞬断率PW，”肌，PW，SD＋醐Lと単一受
信時の瞬断率〃，∫の比で定義され，次式で与えられる。
 ∫w，肌≡Pw，・／Pw，舳              （2．1O）
 ル，∫・・肌≡PW，・／PW，・D＋肌
 自動等化器による改善効果は，図2．9に示されるように，瞬断に相当する帯域内偏
差を改善する効果で示すことができる。たとえば，16QAM方式の場合の瞬断に対応
する帯域内振幅偏差は，IF帯の自動等化器なしでは5dB程度であったが，IF帯自動
等化器適用時には8dB程度に改善される。自動等化器のある場合の瞬断に対応する帯
域内偏差をZ＝Z醐Lとすれば・自動等化器のみを使用した場合ならびに亙ρ工と∫D
を併用した場合の瞬断率は次式となる。
 Pw，亙肌＝Ps（Z＝Z醐L）＝2α卿L                    （2．11）
                  2        3 Pw，∫・・肌＝P・・（Z＝Z亙。・）：6α肌一4α肌      （2．12）
ただし
               2
α…一?^・一÷／  （2’3）
従って・改善係数∫w，〃肌ならびに∫w，∫D＋亙肌は次式となる。
 ∫W，肌：PW，・／PW，肌：α・／α螂
                                  （2．ユ4）
                       2       3 ∫w，…肌＝Pw，・／Pw，・・十肌＝α・／（3α肌一2α肌）
式（2．8）（2．14）を（2．9）に代入することにより，相乗効果係数ξぱ次式となる。
ξ一（3αド2αも）／（3α肌一2α2則）      （2．15）
一18一
これを∫w，醐Lならびにル，∫刀のみを用いて表現すると次式となる。
          1∫w，sDξ＝∫・・則／〔’十η、，互。、（∫岬r1）｛3－9一（8／∫・…）｝2〕
                               （2．16）
 図2－14は相乗効果係数ξを算出したものであり，図よりξ÷∫w，亙肌となることが
分かる。これば，自動等化器による改善効果と同程度の改善効果が期待できることを
示しており，ダイバーシチと自動等化器を併用した場合の改善効果∫W，SD＋醐L‡
     2∫W，SD’∫W，醐Lとなることを示している。
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2．2－4 各種の干渉雑音による瞬断
（i〕 フェ］ジングマ」ジン
   各種の雑音によ’って生じる瞬断はフェージングによって発生する受信レベルの低下に
  関係しており，瞬断になる減衰量（フェージングマージン）が重要なパラメータとなる。
  一般に，マイクロ波帯で発生するフェージングば、レイリーフェージングであり，そ
                        （24） の発生確率は次の実験式から求めることができる。
      ・・一（÷）㌦が・     （川）
   ここで，∫：送受信周波数（GHz）
       d：伝はん距離（km）
       Q：伝はん路係数
         山岳の場合    Q＝2．1×1O■9
         平野の場合    Q＝5．1×10
                            1         海岸海上の場合Q：3・7×’『7×∫丁
      ＿ ん1＋ん2  ただしん＝    てん1，ん2は送信拾よび受信アンテナ標高（m）である。         2
  さて前述のごとく深いフェージングが発生するような状態での受信電力分布はレーレ
 一分布となる。そこで，フェージングの往い場合の受信電力をC亙。とすると，受信電力
  がC亙になる確率密度関係P∫（C児）は
            1      P。（C児）＝  ・・p（一C児／C児。）        （218）           C児。
  となる。上式より，受信電界がC児以下になる累積確率Ps（C児）を計算すると次式で表
  わせる。
      ps（CR）： 1－exp（一〇月／C況。）                     （2．19）
  C児／C児。＜1の場合には，exp（一C月／C児。）を展開して近似すると，次式を得るこ
  とができる。
            C児      P。（C児）＝一                （2．20）            C児。
                  －20一
無線中継器に古いでは，フェージングにより受信電力が減衰するため，ある程度まで
減衰しても規格を満足するように設計されている。この受信電力の許容減衰量をフェー
ジングマージンMsと称している。このM8ぱC児。／C児と等しいから式（2・20）をMs
で書き換えると，
ps（M∫）＝1／M8 （2．21）
 となる。このP（M∫）ぱフェージングによる受信電力の減衰量がフェージング’マージ
 ン以上に在る確率を表す。フェージング・マージンMs以上の減衰が生じると瞬断を生
 じるが，～二の瞬断率P∫ぱ，レーレーフェージング発生確率P児と上述の累積確率分布
 P（Ms）との積で表わされる。
               p児     P。＝P兎p（M。）＝              （222）               Ms
  一方，スペースダイバーシチ受信時の受信レベルがフェージングマージンM∫〃以下
            （29）（30） となる確率は次式となる。
              1     P。。（M’。刀）＝   ・M。。2         （223）            1一ρsD
 ここでPsoぱ2面のアンテナで受信した信号の相互相関係数であり空間相関係数と呼ぱ
 れる。
1in ダイバーツチによるフェージングマージン改善量
  従来，ダイバーシチ効果は同一フェージングマージンを有する単一受信方式とダイバ
 ーシチ受信方式の瞬断率の比で定義されていた。しかし，ダイバーシチ受信を標準装備
 する場合は，同一瞬断率を満たす単一受信方式とダイバーシチ受信方式の所要フェージ
 シグマージン〔dBコの差を用いた方が以下の改善量の算出に適している。
  フェージングマージン改善量∠〃sDを同一瞬断率を満足する単一受信方式とダイバー
 ツチ受信方式の所要フェージングマージンM∫，M∫o〔dB〕の差で定義すると，∠M8刀
 ぱレイリーフェージングに対し次式で与えることができる。
              1一ρsD     〃。。二51・g1・〔   〕          （224）               PO
        P0≦1％
  ここでP0はフェージング時の許容瞬断率を示し，次式で定義される。
一21一
P・≡P吻／P・ （2．25）
ただしP切ぱ1区間に許容された瞬断率であり，CCIR規格てば回線長2，500kmに対し
0．05％が定められており，一般に1区間に対しでは距離配分される。従って，中継距離
をL（km）とすると次式となる。
p初一0・05・10L2・L／2500 （2．26）
 図2．15は（2．16）を計算した例を示したものである。
平野50km区間てばPo＝O．15％程度になるので，SDによりフェージングマージンは
13dB程度改善できる。
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（iii〕直交偏波間干渉
  近年，超多重FM及びディジ夕方式の開発にともない，フェージング時XPD特性の
 システム設計へ与える影響の大きさが問題となってきた。そのため各所において伝搬試
 験が実施され，その特性の解明が急がれている。現在・までに明らかになった結果によれ
 ぱ，XPD特性は使用するアンテナ特性とフェージングマージンに存在し，次式で表わざ
一22一
  （22）（23）れる。
XPD（〃，Qo）≧X〃。十0－M
        ＝Qo－M （2．27）
但し，
   XPDo：定常時アンテナのXPD
   0  ：アンテナの交さ偏波指向性先鋭度で定まる定数
   Qo ＝XPDo＋C
である。
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図2．16 フェージング・デプスと交さ偏波識別度の関係
 図2．16ぱ周波数4GHz，XPDo＝42dBのアンテナを用い，中継距離d＝44．1kmの
実験回線で得られたXPD特性の測定例であり，ほぼXPD＝54－M’で近似される。こ
れより直交偏波間識別度に対するダイバーシチ改善量∠XPD〔dBコは次式となる。
    ∠XPD…XPD（MsD）一XPD（Ms）
        ＝」MsD                （2．28）
一23一
フゴジング時X P0が悪い場合
大
フゴジン勿寺XP0が良い場合
’八
V
図2．17フェージング時XPDと周波数間隔
 すなわち，フェージング劣化量∠XPDはフェージングマージン改善量∠MsDと等しい
ことがわかる。
 一般に，フェージング時XPDが劣化した場合は，図2．17に示すように隣接チャンネ
ルの周波数間隔を広げる必要があるため周波数利用効率が低下する。この周波数間隔は，
伝送路を構成する分波器などのフィルタによって異なり，フィルタの特性とチャンネ
ル間隔〃の関数である。この改善量〃F（〃）は次式で表わされる。
    帆〃）一÷∫二1τ（∫）・児（∫一〃）1・・∫  （…）
 但し，
    T（∫）：基底帯域表示した送信振幅スペクトル関数
    児（∫）：基底帯域表示した受信振幅スペクトル関数
 図2－18は，D／σを最大にする伝送路設計，すなわち総合伝送特性X（∫）に対して送
信，受信の各伝送路特性としてπ丁を割り当てるフィルタ構成とした場合のチャネ
ル間干渉改善特性を示す。ローカルォフ率としては，小さい程干渉が軽減できるが，実
現が難しく在るのでα・＝0，5がよく使用されている。
 図2・19は，周波数利用効率とフェージング時XPDの関係を示したものである。単一受
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一一 Q5一
lV〕
信時のフェージング時識別度，ならびにダイバーシチ受信時のフェージング時識別度
XPD（〃s），XPD（M∫D）を同時に示している。図より以下のことがわかる。
（a）周波数利用効率の高い変調方式を使用する場合は，ダイバーシチ受信によるフェー
 ジングマージンの改善すなわちフェージング時XPDの改善が不可欠である。
lb）周波数利用効率向上のためにはフェージング時XPD特性の良いアンテナ（XPD＋
 Cが50dB以上）を用いる必要がある。このためには，定常時識別度XPDoの改良ま
 たはアンテナの直交偏波パターンの改良が必要である。
 分岐干渉
 ディジタルマイクロ波方式は既存の
F〃方式との共存条件を満足する必要
がある皿20に示すように異ったル@   δ一トの同一周波帯をディジタル方式と
・・方式で共存する必要が生じる静    チ11 分蝸9
二11二11；；1；1；ll二1国・÷＼＼
                           ！          一一・あり面的利用効率が低下するため，検    ノ ∫、16α州
討を加える必要がある。ディジタル方       フェージング島
式からFDM－FM方式に対して許容さ
れる干渉は次式となる。           図2．20 FM方式との共存
一方，
s／∫＜」P、十Dθ十（〃F）D→F（dB） （2，30）
S／∫：FM方式の他方式干渉に対する配分値
∠P、 ：P、∫（FM方式の標準受信入力）一P，D（ディジタル方式の標準受信入力）
Dθ ：アンテナ指向性減衰量
（〃F）D→F ：ディジタル方式→FM方式の干渉軽減係数
FM方式からディジタル方式に対して許容される干渉は次式となる。
C／∫＜一〃、一M＋Dθ十（〃F）。＿。 （2．31）
一26一
 C／∫ ディジタル方式の他方式干渉に対する配分値（フェージング時）｛
M   ．フェ」ソングマージン
 （〃F）F→D FM方式→POM方式の干渉軽減係数（0dB）
 図2．21には所要のアンテナ指向性減衰量を示す。単一受信に比べ，ダイバーシチ受信
により，16QAM方式では送信電力を7dB低下できる。また，分岐角を約1／3に減少
できることがわかる。
                   フェーツングマージンが大きい場合
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図2．22 送受周波数間隔とフ
    エージングマージン
（V〕送受間干渉
  フェージングマージンを大きくすると，図2．22に示すように送受受信号間の干渉が大
 きくなり，周波数間隔を大きくする必要がある。送受問干渉は次式で与えられる。
     C／∫＝DTR一∠L＋∫児F（∠F）一M’     〔dB〕         （2．32）
一27一
ここで， 15
進
      C／∫：送受間干渉
      DT月 ：送受アンテナ結合量
          または
      ∠L ：送受レベル差
      〃F（∠F）1フィルタによる干
          渉軽減係数
      〃  ：フェージニ／グマージン
   ダイバーシチ受信によるフェージング
  マージンの減少により送受間干渉が改善
  される。図2．23は所要の送受周波数間隔
  を示したものである。16QAM方式の場
  合ダイバーシチ受信により所要の送受用
  波数間隔を約20％減少できることがわか
  る。
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    図2．23 送受周波数間隔
 以上に述べたように，スペースダイバーシチ方式（SD方式）は，ディジタルマイクロ
波方式に対して有効な方法であることがわかる。しかし，上で述べたSD方式は受信レベ
ルを改善する方法であり，波形ひずみに対しては必らずしも最適な方法ではない。波形ひ
                                    （25）～（28）ずみに対しては，レベルよりもむしろ帯域内の周波数特性を良くする合成法が適している。
この方法を最小偏差合成と名づけた。図2．24にその構成を示す。以下にこのSD方式に対
する動作ならびに特性を述べる。
（1〕動  作
  マイクロ波伝搬路において，屈折層あるいは海面等の反射面が存在すると，マルチバ
 スによるフェージングが生ずる。屈折層あるいは反射面を介して受信される干渉度は，
 直接波と遅延時間差τを持ち，直接波との振幅比をρとすると，受信波児1は，
亙1－1．十ρ・伽τ （2．33）
で表わすことができる。直接波と干渉波は周波数に比例した位相差をもつ。このため，
児1の振幅は受信帯域内で図2．24の①又ぱ②に示すように，大きな偏差を生ずる。
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因2．24スペースダイバーシチの構成と周波数特性
 スペースダイバーシチ方式に拾いでは，主アンテナと受信レベルの相関が小さい位置
に副アンテナを設ける。副アンテナの受信波児に合一まれる干渉波形分は，主アンテナ
の信号児1の干渉波と振幅はほぼ等しく，遅延時間差∠τを持つと考えられるので，R1
は次式で示される。
児。：1＋ρ・舳十』τ） （2134）
同相合成SDぱ，2つの受信波児1，児2を同一位相で電力合成し，受信帯域内の電力
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因2．25 スペースダイバーシチ合成法の比較
 を最大に在るように動作する。その様子を示した図2．25からわかるように，合成後の信
号に干渉波成分が残留する。このため，帯域内の振幅特性は図2．24の③に示すように周
 波数特性を持つ。この結果，熟雑音より周波数特性の影響を受けやすい方式，例えば周
 波数利用効率の高いディジタル方式に同相合成SDの適用は最適とは言えない。
  そこで，フェージングによる受信レベル低下の救済を目的とした同相合成以外に，2
 つの受信信号の干渉波成分を相殺し，周波数特性の改善を図る合成方法が考えられる。
 図2－25（b〕に示すように，受信信号亙2は，その干渉成分B2が，月1の干渉波成分B1と逆
 相になるようにR1と合成される。その結果，合成後の信号は直接波成分λ1＋λ2とな
 り，帯域内の振幅特性は，図2．24の③で示すように平坦に在る。
  なお，この方法で2つの受信アンテナヘの入射条件が同一になった場合，干渉波同志
 を逆相にすると，直接波も相殺され，信号が消えてしまう問題が残る。そこで，合成後
 の信号があるレベル以下に低下する場合に同相合成に切替える必要がある、
lii〕特  性
  フェージングシミュレータを用い，実験を行った。信号は5GHz帯，50％ロールオフ，
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200Mb／s，16QAM信号を用いた。また熱雑音余裕ば30dBである。なお，移相器制
御回路は，制御アルゴリズムに柔軟性を持たせるため，マイクロコンピュータを用いて
いる。プログラムサイズば1KB1te，制御速度ぱ1msecでフェージングヘの応答速度と
しては十分である。
 同相合成SDならびに最小偏差のSDの受信電力，帯域内振幅偏差，符号誤り率の実時
間データを図2．26に示す。合成受信電力は，同相合成SDが最小偏差SDに対し常に大き
い。一方，帯域内振幅偏差は，同相合成SDが入射条件により数dB以上の値を示すのに
比べ，最小偏差SDでは，ほぼ平坦な特性を示している。その結果，符号誤り率は同相
合成SDかか在り大きな時間率で誤りを生ずるのに対し，最小偏差SDぱ，2つのアンテ
ナで同一入射条件になったために同相合成に切替えた時期を除き，ほとんど誤りを生じ
ていない。
10棚    主アンテナ受信電力
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－10
－20  d8    副アンテナ受信8力
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－20
一棚。。  合鰯…電力
 0        一一   』一・、．…’‘一10    い
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      図2．26 実時間データ
 さらに長時問に亘り測定した結果を，図2．27，2．28に示す。直接波と干渉波の遅延時
間差は3nsecに固定した。図2．27に示す受信電力分布は，同相合成SDがほとんど10
dB以上の減衰を生じないのに対し．最小偏差SDに拾いでは，20dB以上の減衰がO．1
％の確率で生じている。ここでは最小偏差SDは，2つのアンテナが同一入射条件時に
は前述のように同相合成SDに切替えている。
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図2」28 帯域内振幅偏差の分布
 また，帯域内振幅偏差の分布
を図2－28に示す。16QAM信号
では，帯域内振幅偏差が5dB
を越えると，1O－4程度の誤り
率を生ずる。5dB点に拾いて同
相合成SDは単独に比べ3倍，
最小偏差SDはさらに8倍の改
善度がある。
 遅延量を変えた場合のSDな
しに対する同相合成SD，最小
偏差SDの瞬断率改善度を図2．
29に示す。比較的小さな遅延
に対しては同相合成SDも大き
な改善効果を示すが，大きな遅
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遅延時間差に対する瞬断率改善度
延に対しでは改善効果は急激に低下する。一方最小偏差SDば，常に干渉度を消去する
動作をするため，遅延時間差が増大しても改善効果は低下しにくい。ただし，実験系の
不完全さにより遅延時間差が長くなる程干渉波の逆相打消が不十分になるため，実際に
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ぱ図に示すように遅延量が大きくなるに従い，改善度は低下する。しかし，同相合成
SDに比べ，遅延の大きい場合の改善度は大きい。
 以上に述べたように，最小偏差SD方式は帯域内周波数特性改善効果にすぐれている
ため，従来の同相合成SDに比べ著しい瞬断率改善効果が得られる。
2，3 10GHz以上の周波数帯を用いた方式
 2．3．1 降雨減衰
   降雨減衰の確率分布は，伝搬路の降雨強度の確率分布とそれの空聞相関および降雨量対
 減衰量の関係（減衰係数）が明らかになれば推定することができ乱
  ’まず降雨強度亙（mm／hr）の確率分布ρ（児）ばガンマ分布で近似され，次式のように
     （41） 表せる。
           β”      ρ（児）一  パー’…（一β児）       （23・）
          r（レ）
   ここでレ，βは分布のパラメータ
  上式のレの推定値は地域により異なり，日本においては，レはO，005からO．O1であり，
 平均は，0．0075である。また，年間てば夏季3ケ月（7月～9月）と同程度の降雨が4ケ
  月相当あり，年間の確率値は夏季3ヵ月の確率値の1／3で与えられる。
   レ＝O．0075の場合のガンマ分布のP％値rpは次式で近似される。
      ∫1。＝一〇．425－O－5141・gP＋O．O13（1・gP）2      （2．36）
   従って，降雨強度の確率分布の年間のP％値Rpば次式で与えられる。
      R。：児。r。                （2－37）
   ここで，児。は降雨強度の年間のO．0025％値（夏季3ケ月の010075％値に相当）を表わ
  す。
   次に，降雨強度児（mm／hr）対減衰量Zo（dB／km）の関係は次式で近似できる。
      Zo＝ γ児p                                             （2．38）
   ここそγぱ電波の周波数により決まる定数であり，実際的なγの値は次式で近似される。
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γ＝0．0464×∫L6？6 （17．7≦∫≦21．2GHz） （2．39）
 図2．1にはこの関係を示した。
 区間距離がd（km）である伝搬区間の降雨減衰量の累積確率がP％になる減衰量Zpぱ
式（2．37）で示される降雨量のP％値刃pを式（2，37）に代入し，この時の減衰量を空間
相関が存在することを考慮して，電波伝搬路にそって積分すれば求・まり，次式のようにな
る。
Zp＝Z．P狐p （2．40）
ここで，Zop：降雨強度児が区間内で一様の場合の1km当りの減衰量のP％値
    Kp：瞬間的にみた降雨強度児が区間内で一様でないための補正係数であり，
       3kmでO．91，6kmでO．85程度である。
90
80
70
60
（塵
℃ 50）
刺40
悩
填 30膣
蛙
 20
10
距 離  ∂＝60   km
Rα。。。。ダ90mm／h・
@  区間相関を考慮
@    〃   たし
〃
．0 0．5％／2500km年
．5
4 40
35
3－O
25
！ 20
15  ／
1 1．0 ！
！  ！[5
0．00001 0．0001               0001
  縦軸の値を越える時間率
図2．30降雨減衰量の累積確率分布
0．01
一34一
  式（2．40）の例として周波数20G・Hzのハm区間に右ける年間の降雨減衰累積分布曲線
 の推定例を図2．30に示した。7月～9月の1分雨量分布はレ＝O．0075，β＝2．18のガン
 マ分布（O．0075％値はgOmm／hr，これは全国平均の降雨強度分布）で近似される。
  同様にして1OGHz以上の各周波数帯について，降雨減衰の累積分布曲線は式（2．31）
 から求まる。
  1OGHz以上の周波数に拾いでは，以上に述べた降雨減衰の他に，特定の周波数におい
 ては分子吸収や水蒸気等の吸収が生じる。更に霧による減衰も生じる。これらの減衰量の
周波数特性を図2．1に示す。
2．3．2 中継距離
  降雨による回線断率を0，1％／2，500kmとした時の20GHz帯無線方式の中継間隔dは
 降雨減衰マージンM’sをパラメータとして図2・31から求ま乱
  他の周波数帯も同様にして，降雨減衰量の累積分布曲線および大気中の減衰特性から，
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図2・31 降雨減衰マージン孔と中継間隔δ
    との関係（1OGHz以上）
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 中継間隔δが減衰マージン〃sをパラメータとして求まる。図2・31ぱ許容回線断率がO，1
 ％／2，500kmである時の10GHz以上の周波数帯における中継区間距離である。パラメー
 タは降雨減衰マージンM8である。ここで交差偏波識別度の劣化は無視している。
 一方，Msばアンテナと中継装置の特性で定まり，20GHz帯てば40dB程度である。従
 つて20GHz帯てば中継間隔は3km程度と在る。
2．3，3 20GHz帯を用いたディジタル無線伝送方式
  20GHz帯を用いたディジタ・ル無線伝送方式（20L－P1方式）の主要諸元を表2．2に示
す。この方式は，20GHz帯を用いて1無線帯域当り400Mb／s（電話換等で5760ch）
伝送が可能であり長距離基幹回線用として使用される。17．7GHz～21．2GHzの3，5GHz
帯域に8現用無線回線と1予備回線を伝送している。変調方式としては4相位相変調同期
検波方式を用いて各局において検波再生を行っている。中継距離は降雨減衰による回線品
 質の低下を避けるため標準3kmとなっている。回線品質はCOIRで規定されている2500
 km標準擬似回線の不稼動率O，3％を満足している。使用アンテナは，直径1．8mのカセグ
 レンアンテナを使用している。
  送受信装置は全固体化され，送信局部発振器にはインパットダイオードを，受信局部発
振器にはガイダイオードを使用しており，送信出力は十22dBm（150mW）を得ている。
 IF回路はMIC化（マイクロ波IC化）されている。この結果，中継器の高信頼性，小形化．
 低消費電力化が達成された。送受信器は，送信盤，受信盤，復調盤，電源盤の4盤から構
表2．2 主要諸元（20GHz帯を用いたディジタル方式）
周 波 散 17．7～21．2GHz
ツステム改 現用8，予佑 1
中継距離 枳準3km
変種謂方式 4－PSK直持変調．同期検波
伝送容量 400Nb／Sシステム当り
送信出力 十22d8m
受信雑音指政 10d8
アンテナ 1．8m¢  カセク“レン
不ね助率 O．3帆／2500km・台F
回線品竹（定常崎） 8ER10－7／2500km以下
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図2．32 ブロック図（20GHz帯を用いたディジタル方式）
成され，それぞれの盤ぱ350×91×400mm3の大きさである。中継器総合の重量は合計
24kgであり，平均6kgである。送受信器のブロックダイヤグラムを図2．32に示す。
2．4 中継方式
 2．4．1 各種の中継方式
   各種の中継方式を図2．33に示す。検波再生方式は，位相変調された信号を検波器によっ
  でべ一ス、バンド帯に落とし，識別器によって識別再生し伝送路の雑音ならびに波形ひずみ
  を成形した後，変調器を用いて雑音のない位相変調波を作る方式であり，中継毎に伝送路
  のひずみならびに雑音を除去できる方法であるため中継方式としては最も特性の勝れたも
  のである。しかし，変調波を一度べ一スバンドに落した後に処理するため，中継装置が大
 形化するという欠点がある。非再生方式は，各中継所に線形増幅器を設け，伝送路での減
  表を補正して次の伝送路に送り出す方式であり，これを数中継した後，1台の検波再生中
  継器を用いて再生されたべ一スバンド信号を得るものであり，各中継器を線形増幅器で実
  現できるため，装置の小形，経済化が図れる。しかし，伝送路上に発生する雑音の除去が
  困難であるため，多中継時の雑音相加の問題がある。直接位相再生方式は，位相変調波を
  搬送波のま’まで識別・再生が可能な直接位相再生害を各中継所に使用する方法であり，中
  継装置が小形化できるだけでなく，中継毎に識別・再生が可能であるという特徴を有して
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検波再生中継方式 図  図 区1  図
検波器 識別器1焚訓器
直接位相再生中継方式 図  O O o o 図
直控位相再生器
非再生中継方式 図
増幅器
図2．33 各種の中継方式
 いる。
2．4．2 回線品質規格
  伝送路の回線品質の規格はCCITTならびにOCIRの勧告に定められており，各国の規格
 もまたこれに準拠して定められている。無線伝送路を用いて電話を伝送する場合の規格は，
 CCIRに規定されており，これをまとめると表213のように在る。回線品質規格は次の2
つに大別できる。
  （い 不稼動規格
  1iii瞬断規格
  川の不稼動規格は回線が不稼動となる時間率を規定するものであり，回線長2，500km
 の標準擬似回線に拾いて年間O．3％の時間率が許容されている。’また，回線が稼動してい
 ない状態すなわち不稼動の規定も詳細に定義されており，回線断の状態が1O秒以上継続す
 るかもしくは同期が外れていないことが稼動している条件となっている。
  （ii〕の瞬断規格は，回線が稼動していない状態を除いた状態すなわち稼動時に対する回線
 の品質を規定するものであり，次の2つの規定がある。
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表2．3回線品質規格
瞬断規格
長時間規格 短時間規格 不稼動規格
いかなる月の1％において七 いかなる月の0．05％に 1年間①9S7％の時間しこおい
符号課り率が1σ7以下で おいても1秒間平均の
ディジタル方式 あること。 筒号誤り率が1δ3以下 て以下の規格を溝足すること。
“であること。
（勧告棄  AA／g） （1）10秒以上継続する回線
い力’なる月について1分間 フェージングの珍い1ケ月 新ガないこと。
平均評価値をとっても20完の0．01％以上に対し
アナログ方式 以上が7500PWを越え匁評価繕音が5ms① （2）同期が外ホていないことないこと． 横分晴間て測定し
1，00qOoOPWを越えないこと
（勧告393） （勧告557）
瞬断規格■m輸二：ニニ艘幾融1二輪幾）
 定常時規格は回線が劣化していない状態を規定するものであり，回線雑音’また．は符号誤
り率がこれ以下の場合には回線が問題在く動作しているという規定となる。また，瞬断時
規格は，回線が劣化してはいるが，この劣化に耐え得るという状態を規定するものであり，
時間率と．しでは最悪月のO，01％／2，500kmという極めて小さな値を割り振っている。
 以上に述べたように，回線品質は種々の観点から規定されており，すべての規定を満足
する必要がある。回線ならびに装置設計に際しては，これ等のすべての規格を満足する最
も経済的な構成法を明らかにしてゆく必要があるが，一般にはこれ等の一つの規格を満足
するように設計を行えば，他の規格が自動的に満足される場合が多い。たとえば，マイク
ロ波帯を使用したアナログ方式（FM方式）の場合はフェージングによる瞬断が多く，不
稼動規格に比べ瞬断規格を満足することが困難である。このうちでも，アナログ方式は中
継毎に雑音が相加するため，定常時規格が最も厳しく，これを満足するような設計を行え
ば，他の短時間規格ならびに不稼動規格は自動的に満足される場合がほとんどである。一
方，マイクロ波帯を使用したディ．シタル方式では各局で再生を行えるので瞬断規格のうち
短時間規格が最も厳しく，長時間規格は比較的容易に満足できる。また，20GHz帯を用いたデ
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 イシタル方式てば，降雨による回線断が多く，この回線断は一般に10秒以上の継続時間と
 なるため不稼動規格が最も厳しくなる。
  このように，回線規格のどの条件が最も厳しくなるかぱ，変調方式，無線周波数，使用
する装置によって異なる。
2．4．3 直接位相再生中継方式
  前節に述べたように，回線品質規格のどれが最も重要であるがは使用する装置によって
 も異なってくる。たとえば，ディジタル方式に非再生方式，直接位相再生方式，検波再生方式
 を用いた場合もその一例である。回線品質規格とこれらの中継方式の関係を図2．34に示す。
従来から広く使用されている検波再生カ式ぱ，雑音相加がないため定常時規格に十分な余
 裕があり，短時間規格に対する余裕が少ない。このため，短時間規格を満足するように中
 継装置の設計を行えば定常時規格には余裕がありすぎ，定常時特性のみを考えると不経済
 な中継装置となる。
  一方，中継所を多中継した場合においても，短時間規格に相当するような深い減衰ぱそ
余裕がある     余裕がない （X）  （O） 余裕が少ない
（知略問視絡） 雑音 固定劣化 雑  音
＼
アナロ湘 非碓崩直接位相検波碓
非百生方式         再生方式  方式
催告帽旭 催告撤0あり 雑音相加なし
（長8奇問規格）
余裕ガ小ない   余裕がある （O） （X） 余裕がありすぎる
図2．34 中継方式の比較
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のうちのどれか一区間でしか発生しておらず，残りの区間で多少の雑音が相加しても回線
品質に対しては余り大きな影響を与えない，非再生方式はこのような特徴を利用した方式
であり，各局において増幅器のみを用い，各区間に歩ける雑音の相加を認める方法である。
この方法を使用すれば，定常時雑音は各区間で相加し，定常時規格の余裕が減少するが，
この分だけ中継器が簡単化できるため中継装置としては経済性が上がる。しかし，非再生
方式てば，各中継所に拾いて波形再生を行なわないため，波形ひずみ（帯域制限）による
固定劣化が極端に劣化し，中継距離を大幅に減少する必要がある。
 これに対し，直接位相再生カ式の場合，非再生方式と同様に各中継区間で発生する雑音
は相加され，定常時の余裕は減少するが，ディジタル方式でぱもともと定常時の雑音余裕
が大きいため，1＝れを無視できる。一カ，この方式では非再生方式と異なり，各局毎に波
形再生が可能であるため，固定劣化の増加が少なく，短時間規格としては検波再生方式と
同程度の特性を満足できる。この結果，中継距離の減少ばほとんど考慮する必要がなく，
さらに，検波再生中継方式に比べ，直接位相再生方式では中継器が小形，簡易化できるた
め経済化が可能である。
 アナログ方式の場合の特性を図2．34に示すが，アナログ方式の場合は本質的に非再生方
式となるため，定常時規格の方が一一般に厳しくなり，短時間規格は余裕がありディジタル
方式とは逆の関係に在る。このように，直接位相再生方式はディジタル特有の定常時規格
の余裕をアナログ方式に近づけることによって中継器の小形・経済化に結びつけようとす
るものであることが分かる。
2．5 結  言
  ディジタル伝送方式を実現する際に考慮すべきパラメータならびに方式設計法を述べた。
特に，使用する周波数帯域をフェージングによる劣化が主要因になる帯域（10GHz未満）と降雨
減衰による劣化が主要因’と在る帯域（10GHz以上）に大きく分け，それぞれ以下のことを
 明らかにした。
  まず，前老てば，
（i1周波数利用効率の向上が重要課題であり，このためには多値化，ロールオフ成形，なら
  びに直交偏波の利用が必要と在るが，これを妨げる要因としてはフェージングによるマル
  チパス干渉，直交偏波識別度の劣化がある。
lii〕 フェージング時に発生する伝搬遅延時間差の異なるマルチパス干渉波による劣化はフェ
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 一ジング時に発生する帯域内振幅偏差と大きな相関があることを明らかにした。さらに
 詳細な検討を加えた結果，瞬断に関係する帯域内振幅偏差は遅延時間差ならびにダイバ
 ーシチの有無にかかわらずほぼ一定であり，瞬断率を帯域内振幅偏差の累積分布によっ
 て推定することができることを示した。
（iii〕マルチパスフェージングによる劣化を改善する装置としてスペースダイバーシチなら
 びに自動等化器が有効であり，これ等を用いた場合の瞬断率改善効果を明らかにした。
 さらに，これ等を併用した場合には相乗効果が存在することを理論的に明らかにした。
㈹ スペースダィバーツチ方式は，マルチパスフェ』ジングによる周波数特性劣化の改善
 のみではなく，フェージング時直交偏波識別度，FM方式からの干渉等の改善に有効で
 あることを定量的に述べた。また，周波数特性劣化の改善には新しく提案した合成後の
 帯域内振幅偏差を最小にする最小振幅偏差合成が有効であることを述べた。
 さらに後者てば，降雨減衰により中継距離が極端に減少し，中継装置の小形・経済化が
重要な要素となり，直接位相再生中継方式は，このような場合に有効な方式であることを
明らかにした。さらに，回線品質規格からみた直接位相再生器の位置づけを検討した結果，
この方法は，ディジタル伝送方式では本質的に余裕がある定常規格の一部分を若干劣化さ
せるのみで中継装置の小形・経済化が達成できるもめであり，非常に合理的であることを
明らかにした。
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第3章 直接位相再生器の原理ならびに特性
3．1 緒  言
 本章に赤いては，直接位相再生器の動作原理を位相逆転回路という観点からとらえ，入力
信号と位相逆転信号の振幅比mを定義し，位相再生効果と振幅比mの関係を明らかにする。
 また，この直接位相再生器がFETを用いて実現できること，さらにはこの再生器の特性な
             6⑭～64 らびに設計法を明らかにする。
  従来の直接位相再生器はエサキダイオードを用いたパラメトリック増幅器を主に使用して
 いる。しかしながらダイオードは2端子素子であり，入出力信号の分離のため，サーキュレ
                            13〕 一夕等の使用が不可欠であり，回路規模，調整の面で不利となる。この欠点を除去するため，
 3端子素子であるFETを使用して直接位相再生器を構成したのでその動作に関してまず述
 べる。
  FET直接位相再生器は，入力信号（位相を十φと表示する）と，それと同期し，一定位
相を有する2逓倍搬送波とゲート接合の非線形を用いて周波数混合し，差周波数信号（位相
 は一ψとなる）を発生させ，十φ位相拾よび一ψ位相を有する信号の振幅を等しくすること
 によって実現できる。従って，2信号を等しくするという条件の下でFET混合器を設計す
 る必要があるが，このような場合についての検討はこれまで十分にされていなかった。
  そこで本論文では，まずFET等価回路を用いた解析を行い，FET直接位相再生器のゲ
 ートバイアス電圧に対する所要局部発振波電力，ゲー一ト電流，利得の関係を明らかにする。
 次にこれらの関係を用いた設計法について，実際のFETを用いた設計例を示す。
  3．2節では，直接位相再生の原理を位相逆転回路という観点からとらえ，位相再生効果と，
振幅比mの関係を明らかにする。
  3．3節では，位相逆転回路ならびに合成回路を同時に実現するFET直接位相再生器の提
案を行い，その動作の解析を行う。
  3．4節では，FET直接位相再生器の特性に関して述べん
  3．5節では，FET直接位相再生器の設計法を述べる。
  3．6節では，実験結果を述べる。
  な拾，本章では2相位相変調波を再生する2相直接位相再生器に限って述べ，4相位相再
 生器については次章で述べる。
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3．2 動作原理
  2相位相変調波に対する直接位相再生器の原理図を図3．1に示す。また各部に拾ける信号
 のベクトル図を図3．2に示す。位相再生器入力信号8伽は次式のように示すことができる。
∫加＝8＋M
  ＝λCOS（ωO一十φ）
（3．1）
（3．1）
ここで∫ぱ2相位相変調を受けた信号，〃は雑音である。またλ拾よびφはそれぞれ入力信
号振幅拾よび位相を示し，時間関数である。ωOは搬送波角周波数である。
     「           ■r     l       Sl l     1         0
     ・      1 1・i．1      I   。舳               十IS3リミッタ
     ・                       1     －                       l
     1 位醐回路・ 1
     ■     φ一一φ   S2 1     1           1
     1一             」
          位相再生器
図3．1 直接位相再生器の原理図
Sin，Sl
、
¢
、、AN〉ぐ
一φ S
 〃 1 ！1〃！
1111S2
図3．2 位相再生器のベクトル図
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 図3．1に示ナように入力信号を2分岐し一方を位相変換回路に加える。ここでは位相変換
回路を信号位相φを一φに変換する機能をもつものと定義している。位相変換回路の出力信
号∫2ぱ，
S2：B2COS（ω0‘一φ） （3．2）
となる。一方，2分岐したもう一方の信号81は加算回路に印加され，前述の位相変換回路
の出力信号∫2と加え合わされる。
∫、＝B1COS（ωOf＋φ） （3，3）
従って加算回路出力信号83ぱ，
∫3＝∫1＋∫2
 ＝B1COS（ω0‘十φ）十B2COS（ωOf一φ）
・COS（ωOf＋ψ）
（3．4）
＝  （B1＋B2）2COS2φ十（81－B2）2Sin2φ
となる。ここで，
H一一1mlllll／㎞1 （3－5）
加算器の入力信号振幅31，B2が等しいとき，すなわち
Bl＝B2＝B （3，6）
のときには式（3．4），（3．5）ぱ，
83＝2Blcosφlcos（ωot＋ψ） （3．7）
■1∴1：ζ，。＜、＜、
となる。式（3．7）より明らかなように入力信号位相φぱ±％を境界として識別され，出
力信号位相はOまたはπの位相に固定される。また出力振幅は入力信号の位相変動に従がっ
て，l cosφ1に変換される。すなわち2相位相変調波を図3．1の破線で囲まれた回路を通す
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ことにより位相変動が除去され振幅変動のみを含んだ信号となる。
 次に信号∫3を振幅リミッタに印加し，振幅変動を除去すると，リミッタ出力信号So刎
ぱ，
8。刎＝C…（ω。1＋ψ） （3．8）
となり，振幅変動も除去され理想的な2相位相変調波となる。
 式（3．6）の条件が成立しない場合は，理想的な位相再生効果は得られない。この様な場
合の位相再生特性を図313に示している。図でmは加算回路に印加される信号の振幅比で，
・一B’／。、 （319）
である。図より明らかなようにm＝1の場合出力位相がOまたはπのみをとり階段状の特性
を示し，前述したように理想的在位相再生効果が得られる。mが1から離れるに従って位相
再生効果は減少し，肌＝Oまたはm＝1では線形増幅器と等価となり，もはや位相再生効果
は期待できない。
一π
時ニミ、、、、、、
g1  、、
ふ Iκ m＝1
m＝1，05
異 m＝1．5
＼ 晶 m＝3
 N＼豊g＼羽一42＼ミ、こ、～％m訓
π1／2 ク
入力信号泣オ
一π／2
m＝O
m＝Q
m＝O．
m；O．
＿π
π
一
π
号位相φ
図3．3 位相再生器の入出力位相特性
一46一
 信号振幅は31と入力位相φの関係を図3．4に示す。図より明らかなように入力信号位相
が0またはπ以外の場合は出力振幅が減少し，入力信号の位相変化は出力信号の増幅変動に
変換される。肌＝1の場合，式（3．7）に述べたように，振幅はj cosφ1に比例して減少す
る。
 識別後固定される位相（0またはπ）から出力位相が△θ以上の位相誤差を発生する入力
位相の幅±θ仇を等価識別不確定幅と定義する。
 等価識別不確定幅は図3．5となる。例えば，m＝1．5，△θ＝30。とすると図により等価
識月■」不確定幅ぱ±20oとなる。また△θ＝10。不確定幅θm≦5。の条件を与えると，振幅比
は，0．95≦伽≦1．05である必要がある。
m：03
m＝3
m；05
m，15
                    八カ信号仙1相
                          φ
一π       一π／2        0         π／2        π
     図3，4 位相再生器出力の振幅特性
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図3．5 等価識別不確定幅
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3．3 FET直接位相再生器の構成
  本節では前節で述べた直接位相再生器をFETを用いて実現する方法に関して述べ，その
基本動作を示す。
  図3．6にFET変換器を使用した直接位相再生器を示している。入力信号拾よび局部発振
波は，ハイブリッドを介してゲート・ソース間に印加している。ここで局部発振波は，入力
信号搬送波周波数の2逓倍波を使用している。
トレイ）バイアス
｝■
局発信号 ω
B．PF㌘
入力信号  ハイブリッド
「一 P繊戸波器出力信号
1  1
L＿■ ■一   MESFET
’1
   ゲLトバイアス
図3．6 FETを用いた位相再生器
 図3．7にFETの等価回路を示す。入力信号は図のゲートソース間に加えられ，ゲートに
あるショットキ接合に接合電圧γ∫。jgを発生させる。この信号は局部発振信号と混合されて
差周波数信号電圧γJmi、を発生させる。従ってゲートにはγJ，igとγJmi、の2信号が同時に
存在し，これ等の信号は相互コンダクタンスg㎜による増幅作用を受けてドレイン端子から
取出される。
 ここで差周波数信号は次式に示すように位相変換されている。
2ωo一一（ωo‘十φ）＝ωoオーφ （3．1O）
 従がってドレイン端子出力信号は入力信号と等しい位相φを有する信号拾よび一φの位相
を持った信号とで構成され，図3．6の混合器は図31ユの破線部分の回路と等価な動作をする。
このため両信号の振幅を等しくすれば，位相再生器を実現できる。
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図3．7 FETの等価回路
3．4 FET直接位相再生器の特性
 3．4．1 FET等価回路を用いた特性解析
   さてFET位相再生器の特性を図3．7のFETの等価回路を用いて解析する。FET位相
  再生器はゲートバイアスを正の領域で動作させるため，ゲート接合を接合容量Cと接合コ
  ンダクタンスgの並列回路で表す。又，．解析を容易にするため容量変化を無視する。接合
  電圧が零の場合のドレイノ電流をJoを等価回路に入れた理由は，∫o及び刃8によるゲー
  ドバイアスヘの帰還効果を考慮して解析を行うためである。
                          ㈹田   FET混合器の解析には従来の変換器理論が適用できる。変換部等価回路は図3．8とな
  る。図で左右の端子はどちらでも同一周波数ωで，ゲート回路を示してい瓦またイメー
  ジ信号は短絡され，2次以上の変換コンダクタンスを無視している。電源および負荷イン
  ピーダンスz∫，2Lは接合条件を満足するように選ぶものとする。 （イメージ終端条件）
  図3．7の回路条件を使用すれば，電源および負荷インピーダンスは等しくなり図3，9となる。
             I・・ig     I。、i、
C  g
V・・ig       Vemi。叱。ig叱・i・
ZL
R
図3．8変換部等価回路
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図3．7によりゲート端子電圧と電流の関係式は次式となる。
“
、7
0
さ
にlll1
9
シ
り
0
一｝：ゴニニ1・に二1［l1二」
一川11111・「十γ1＋∴ル
ー！「lll・「1＋91ψ1＋、1児λr∵、∴。1
＋「llll／lI’」「llll／
一50一
（3．11）
従ってインピーダンス行列は次式と在る。
／・〕一
ﾉllllll一に：lll［1：1一■’
一にll・ピγ1＋∵r∴∴一一1
（3．ユ2）
                         ㈹ここでgo．g1ぱ変換コンダクタンスで次式で表現できる。
；llllllllllllllllllll／
（3．13）
 ただし∫帆（・）はm次変形ベッセル関数，∫s，伽はショットキ接合の逆方向飽和電流な
らびに比例定数を示す。変換された信号がゲート端子に拾いて負荷zで終端されていると
すれぱ，
   γGmi、 ＝，ZムI∫Gmi、                                    （3．14）
（3．11）（3．14）よりγG，igとγGmi、の関係は次式となる。
   γθ。i、＝此・γθ、i。              一（3・15）
ここで，
   此、＝Z．1Z。／（ZIlZ－Z．Z。。Z1．Z．1）         （3．16）
一方ゲ］ト端子電圧と接合電圧の関係は図3．7より次式と在る。
に11＋にllにl11＋に∵刀にlll（一）
    一n∵恥∵にlll・に111！
      廿；llll二1
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従ってゲ］ト電圧と接合電圧の変換行列xぱ次式となる。
／・〕一
ﾉllllll一にlllにllザ
ー「にl／∵恥■・「十プ、十∴”1
（3．18）
／’
（3．15）（3，18）より接合電圧η、ig，りmi、ぱ・
に十にllll：／l11＋にllll」
    一にllll：パ：ll／
∵ （3．19）
FET出力信号は図3，7より明らかなように接合電力のみで決定される。従って入力信号
電圧1γG，ig lで規格化した出力信号γ、ig。γmi、は次式となる。
γ、．。一1γ・、、。1／1γθ。1．1一」X・、十K1・κ11｛
γ。、、＝1γ。。、、1／1γθm、、1＝」X。、十K。。んユ1
（3．20）
また（3．9）で定義される振幅比mぱ次式となる。
肌＝γ、i。／γ。i、＝iK1・・K・・此■／lX・1＋K・・此・1 （3．21）
3．4．2 位相再生効果
  位相毒生効果を示すパラメータ（振幅比例。位相変換されないドレイン出力γ、i、，位相
変換されたドレイン出力γmi、）の算出を行なった。その結果を図3．10，拾よび図3－11に
示す。図3，1Oより明らかなように，ゲートバイアス電圧γoを増加するに従って振幅比m
 は1に近づく。一方，変換された信号出力はゲートバイアス電圧γoの変化に対して極値
 を持つ。たとえば，ゲートバイアス電圧γo＝O．3V程度で変換損失は最小となり変換され
 た出力γmi、＝一2．5dBとなる。ゲートパイァス電圧をこの値からさらに大きくすると振幅
 比mぱ1に漸近するが，変換損が大きくなり，実用的には問題点がある。このためゲート
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出力信号電圧γ。ig，γmi。
1．O
パイァス電圧γoは，変換損を最小にする値より若干大きく選ぶことが望ましい。たとえ
ば図3．1Oの場合は，ゲートバイアスγo＝0．4vo1ts程度に選ぶと振幅比m≦1，05となり
十分な位相再生効果が期待できる。
 また局部発振波振幅γ1に対するγ、ig・γmi、の変化を図3・11に示す。図より明らかなよ
うに局部発振波振幅γ1はゲートバイアス電圧変化とほぼ同じ動作をする。たとえば局部発
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振波振幅γ1＝0．7～0．9V程度に選ぶと伽≦1．05となり十分な位相再生効果を得る．こと
 ができる。
  以上述べた様に若干の変換損の増加を許せば振幅比mを十分1に近くすることが可能で
 あり，FETミキサを使用して直接位相再生器を実現させることが可能であることが明ら
 かにされた。
3．4，3 特性解析
  3．4．2節で述べたように，GaAs MESFETを用いれば，直接位相再生器が実現できる
 ことが判明した。しかし，ゲートバイアスならびに局部発振波電力のいづれを変化させて
 も直接位相再生器が実現できる。従ってゲートバイアスまたは局部発振波電力のそれぞれ
 に対して最適値を決定する必要がある。
  一方，位相再生効果は，振幅比例によって表示することができ，O．95≦m≦1．05で良
好な位相再生効果を得ることができることを3．2節で明らかにした。このため，以下では
 m＝1．05の位相再生器に関して解析を行う。例えば図3．12には伽＝1．05の位相再生器
 に拾けるγoとγ1の関係を示すが，図からγ1〉0－4Vの領域てばγo＋γ1を低下できるこ
 とも分かる。これば図3．11に示したように抵抗児が大きい場合には損失が増加し，より
 低いγ1で伽＝1．05となることに起因していると考えられる。
1．2
1．O
  O．8；
メ
R＝5Ω
 20Ω
 50Ω
 200Ω
O．6
O．4
Rs／R＝α4
m＝1．05
O，2 －O．4－O．20α2α4  0．6
篶1V〕
図3，11 γoとγ1の関係
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 位相再生器の回路的性質をより明確にするため，接合バイアスγo，接合局部発振波電圧
γ1を用いてゲートバイアスγG，所用局部発振波電力Pい変換利得Gmi、・ゲート電流∫G
を求める。いま図3．7のFET等価回路に巻いてゲート接合をショットキー接合であると
仮定すると接合電流～と接合電圧〃Jの関係は次式で与えることができる。
   づ。＝∫。（eα”一1）               （3・22）
又〃Jは．小信号成分を無視すると次式で与えられる。
   〃∫＝γo＋γ1cos2ωo’                            （3－23）
但し，ωoぱ入力信号角周波数である。従って，ゲート端子電流づGは次式となる。
   づ。＝づ∫十ゴ2州C砂。              （3・24）
     一∫∫1・α（％十佃2ω・‘）一1／＋ゴ2ω。Cγ、。。。2ω。l
                 oo     ＝∫∫1。α巧（∫。／αγ1〕十2Σ∫、［αγ1〕…2・｝）／
                〃＝1
      一∫s＋ゴ2ωoCγ1cos2ωof
これよりゲート電流の直流成分∫G並びに局部発振波成分∫GL0Cは・
   ll∴∴1∴∴2、。、へ／ （3．25）
又，ゲート端子電圧の直流成分γG並びに局部発振波成分γGL0cぱ，図3，7より。
1：∴ll∴（∵二（1、ん）／ （3．26）
ここで両氏の第3項はドレイン電流のソース抵抗児sによる帰還効果を示し，ドレイン端子
に接続される負荷によって変化する。ドレイン端子には，定電圧電源が接続されているた
め，直流負荷は短絡とみなすことができる。又・局部発振周波数2ωoに対しではKGDな
る負荷を仮定した。すなわち短絡の場合x＝。。，整合負荷の場合K＝1，開放の場合K＝
○である。
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 式（3．25）（3．26）を用いると局部発振波電力Pエは，
      1   P。：一R・（γ。。。。・∫き。。。）            （3・27）      2
      1    ＝一〔児1（2∫∫・α～1〔αγ1〕）2－1一（2へCγ1）21      2
      一（・十ん千1・一中1・・1。川1／1γ1〕
又，ゲート端子入力信号電力Pi、は，ゲート端子電圧γ、ig及びゲート電子負荷インピーダ
ンスzLとして，
      1   ・i・＝す1γ・・i．12…／・／・・〕       （3・28）
更に，ドレイン端子出力信号電力P㎝tは次式となる。但し，ドレイン端子は信号角周波数
ωOに拾いて整合終端されているものと仮定する。
       1   p㎝。一  （∫。。、、／2）2           （329）       2G刀
       1     一  」9㎜γ。m、、12       8GD
従って。変換利得Gmi、ぱ，
   Gmi、＝P㎝t／P㎞
          9三1γ∫。i，12
（3．30）
4G．1γ。、i．12・R・／1／・乃〕
9ゑlK。工十K。。κ112
4GパR・〔1／Z。〕
ここでK21，K22ぱ電圧変換行列Kの要素，ん1ぱイメ」ジ整合時の入力信号電圧γG，igと変
換電圧γGmi、の比で，それぞれ式（3・18）。（3．16）で示される。
 図3．13ぱ，所要局部発振電力Pムの計算結果の」例で，実線は此＝oo（2ωoに拾いて
ドレイン短絡），破線ぱκ＝O（2ωoに拾いてドレイン開放）の場合を示す。図から次の
ことが分かる。①ドレイン端子を開放した場合の方が局部発振波電力が小さくなる。これ
はソース抵抗R∫による帰還をドレイン端子を開放することによってなくすことができる
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ためである。②ゲートバイアス電圧γGを
増加させることにより所要局部発振波電力
pLは減少し，ある値で最少となり，その
値以上にゲートバイアス電圧γGを増加させ
た場合は逆に所要局部発振波電力が増加す
る。すなわちゲートバイアスγGには局部発
振波電力P工を最小にする最適値が存在す
ることが分かる。これば，ゲートバイアス
γGの大小によって次のように説明できる。
γGの小さい場合は，接合インピーダンスが
直列抵抗児に対して十分高く，局部発振波
の大部分が接合に印加する。従って，γoを
増加することによってγ1ぱ減少し（図3．12
参照），局部発振波電力P工が減少する。こ
れに対し，ゲートバイアスγGの大きい場合
は接合インピーダンス低下が大きく，接合
電圧γ1ぱ低下しても接合に奉ける消費電力
は低下しない。更に，直列抵抗によって消
費される電力も接合で消費される電力に比
べ無視できなくなりPムが増加する。③ゲー
トバイアスを上に示した最適値に選んだ場
合，所要局部発振波電力の最小値は，直列
低抗児によって変化し，児：50Ω程度で
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最小となる。これは図3．12に示したように，♂
                   ガ児の増加によってγ、が減少することによる ）   O
                   さ                   1≡ものである。      Φ一2．5
 図3114はゲート電流∫Gの計算例を示す。
                      一5先に述べた最適ゲートバイアース以下ではゲ
」ト電流の増加は緩やかで1OmA前後の値
となることが分かる。
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 変換利得Gmi、の計算例を図3－15に示す。図よりγGを一定にした場合には，児が大き
いほど利得が高いことが分かる。更に図中の。印は局部発振波電力を最小にした場合の利
得を示す。このような条件の下でばんが大きいほど利得が低下することが分かる。
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3．5 FET直接位相再生器の設計法
 前章での解析結果を参考にし，実際に位相再生器を設計する際の手順を整理すると図3．16
のようになる。①まず，FETの等価回路定数を測定し，ゲートバイアス，所要局部発振波電
 力，利得，ゲート電流などを求める。②この結果を用いて最適ゲートバイアス並びに所要局
部発振波電力を決定し，動作条件を定め，利得，ゲート電流などを明らかにする。③上述の
 方法で定めたゲートバイアス並びに局部発振波電力を与えてFETのインピ」ダンスの実測を
行い，入出力整合回路の設計を行う。④試作した後，特性の測定を行い，設計ど拾りの特性
が得られることを確認する。
図3．16 FET位相再生器の設計手順
甲
FET等価回路定版の測定
’デートバイアスロ圧，所要局部
ｭ振波電力の決定
利得，ゲL旧流等の設計値を
Sペラメータの実測
入出刃竈今回路の設計
試作ならびに埼性の測定
END
 以下に実際のFET（2SK85）を用いた設計例を示す。
li） FETの選定ならびに等価回路定数の測定
  位相再生器に使用するFETを選定するためには等価回路定数が変化した場合について考
 察する必要があるが，等価回路定数が多数存在するため，計算結果を定量的に表示するこ
 とは複雑と在る。従って，ここではその影響を計算し表3．1のように定性的にまとめた。
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表3．1 等価回路定数の増加に対する
      位相再生器諸定数の変化
等価回
? 牧
月発レベル 利 得 り．一一トoイアス
凡 θ簡i貫 冶
α ＼ ／ ＼
工S ぽぽ変化
ﾈ  し
ぽぽ変イ1二
ﾈ   し
ほぼ疫化
ﾈ  し
C ／ ＼ ／
工0 皮佗なし 疫化σし ／
9n ／ ／ ＼
G一。 変化はし ＼ 疫化なし
尺 ） ＼ ／
尺S ／ ＼ ／
この結果，以下のことが分かる。①αは大きいほど良い。②C，Rs，GDは小さいほど良
い。③RにはPLを最小にする値が存在する。このRはある程度大きい方が良く，利得を重
視する一般の増幅器の場合とは異なっ走選定法となる。④gmば小さいほどPLを小さくで
きるが，利得は減少する。⑤IS，IOは任意に選ぶことができる。
 FETを位相再生器として使用する場合は，α及びRの実測を行う必要があり，これらは
ゲート端子静特性から決定できる。図3．17はゲート端子静特性を示し，実線はドレイン端
子開放時，破線はドレインバイアス3V時の実測値，二点鎖線はα＝30のダイオード電流，
破線はR：509，α＝30の理論値を示す。これよりα＝30，R＝50ρであることが分かる。
但し直列抵抗Rば，ドレインバイアスを加えた場合の値で，ドレイン端子開放時の
R＝4ρに比べ大幅に増加している。この理由は現在のところ不明であるが，正のドレイ
ンバイアスを加えた場合，ショットキー接合空乏層の形状が変化するためか，FETのチャ
ンネルにおけるキャリアの飽和のためゲート電流が流れにくくなるためであると考えられ
る。従ってFETを位相再生器として使用する場合，直列抵抗はドレイン開放時の値に比べ，
1けた大きくなっているといえる。
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表3．2 FETの等価回路定数
頂   目 記 号 単 位 奴債計百用 実測値 カタログデータ
ダイオード］1工上がリ係撒1 α i 30 30．2 ■
タイオ十進方向飽和雷流 エS pA 13 lO．4 i
接 合 容量 C pF ○．5一 一 O．2
ドレインバイアス田流 エ。 mA 80 ∂1 ’
木目互コンダクタンス gm mS 25 28．5 20
ドレ’rシコンダクタンス G。 mS 2．5 ‘ 2．5
ゲート・ソース抵抗 ピ （2 50 50 8．5
1ブLトコ医コ市：ソース提…抗 尺ε十尺ピ斥S 一 3：2 一 75：5
  集尺＝尺e・々十R。
  采，α，R以外の等価回路定数も同様にして実測が可能であり，2SK85について実測し
 た結果を表3．2に示した。この値は現在得られる小信号用FETの典型的な値である。
（ii〕 ゲートバイアス並びに局部発振波電力
  ゲートバィァス，局部発振波電力は図3，13を用いて決定することができる。R＝50ρの
 場合，ゲートバイアスをVG＝1V程度に選へば局部発振波電力を最小にすることができ。
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 PL＝12～13dBmとなる。又，この動作点を選んだ場合，図3．14及び図3．15よりゲート電
 流IG＝5mA，変換利得Gmix＝3dBが得られる。
（iii〕 Sパラメ」タの実測
  入出力端子の整合回路を設計するためには，Sパラメータの実測を行う必要がある。こ
 の値は，ゲートバイ了ス又は局部発振波レベルによって変化する。例えば図3．18ぱ局部発
 振波電力を変化させた場合のS11の理論値および実測値を示し，Suが大きく変化するこ
 とが分かる。従って，ここでは（ii）で定めた動作点に対するゲートバイアス及び局部発振波
 電力を与えてSパラメータの実測を行った。図3．19はその実測結果を示し，入力インピー
 ダンスSHはほぼ50ρであることがわかる。
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図3．19Sパラメータ実測結果
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㈹ 入出力整合回路の設計
  入出力整合回路の設計のためには，一般にはS12が必要であ乱しかし1～2GHzの程
 度ではS12＝Oであり，この場合は，入力端子はS11を用いて，出力端子はS22を用いて
 設計ができる。図3119よりSuはほぼ50ρであるため，入力端子には整合回路が不要であ
 ることが分かり，出力端子の整合のみを実施した。
3．6 実験結果
 3．6．1実験回路
  実測したSパラメータをもとに整合回路を設計し，図3．20に示す試作回路を得た。この
  回路では50×25㎜アルミナゼミラック基板に入力信号と局部発振波分離のための進行波
  フィルタ（TWF），FET，局部発振波阻止のため低域フィルタ（LPF）及びハイブリッ
  ドを実装している。
   図3．21に測定回路のブロック図を示す。搬送波としては1．7GHz，変調速度は200M
  b／sの2相位相変調信号を使用した。局部発振信号としては，測定の便宜上無変調
  1．7GHz搬送波の逓倍波を用いた。
3．4GHz
入力端子
1．7GHz
入力端子
1．7GHz
出力端子
TWF   MES FET  LPF 趾B
図3．20 FET位相再生器
3．6．2静特性
  図3．22，及び図3．23に振幅比mおよび入力信号と同等な出力Psig，位相逆転された信号
出力肺iXを示す。振幅比mの測定には入力信号として無変調搬送波を，局部発振波として
 3．4GHzの非同期搬送波を使用し，Psig，Pmixの分離を行い，これ等のレベルをスペクト
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ルアナライザで測定した。
 図3．22ばゲートバイアス変化に対する各信号の変化を示している。ゲートバイアス電圧
の低い部分および正の部分の2個所で変換損の小さくなる部分が存在する。低い部分はピ
ンチオフ付近の非線形による変換作用であり，正の部分は，ショットキ接合による変換作
用である。図の傾向は，ピンチオフ領域に拾ける変換作用を除げば，解析結果（図3．10）
によく一致して拾り，ショットキ領域を使用すれば，振幅比を1（0dB）とすることが可
能である。
 また図3．23に，局部発振波電力PL00に対する振幅比m在らぴに出力電力Psig，Pmixの
変化を示す。局部発信波電力に対する変化は，ゲートバイアス電圧Voに対する変化とほぼ
同等であり，その傾向も解析結果（図3．11）とほぼ一致している。
 位相再生特性（静特性）を実測した結果を図3．24の実線で示す。図より明らかなように
出力位相は階段状の特性を持ちほぼ理想的な位相再生特性となる。
 また破線で入力位相に対する出力振幅の変化を示す。この図から入力信号の位相変動が変
変換されて出力信号の振幅変動となっていることがわかる。
3．6．3動特性
  次に動特性の実測結果を述べる。
  図3．25は試作した回路の帯域特性を示し，簡単な整合回路を使用した場合でも，
 450MHzの3dB帯域幅を実現できたことが分かる。
  図3．26は入出力特性を示す。図より入力信号レベルが0dBm以下の場合，位相再生器は
線形動作をすることが分かる。又，入力レベルがOdBm以上となった場合でも十10dBm
以下の入力レベルに対してはm≦1．05である。従って入力信号レベルを十10dBmとした場
合でも，実用上十分在位相再生効果が得られる。又，この場合は，図より分かるように出
力信号振幅が飽和し，振幅抑圧効果を同時に得ることが可能で，位相再生器に従属する振
幅リミッタの抑圧度を減少できる。な拾，2相直接位相再生器として使用した場合，十φ
位相を有する信号と一φ位相を有する信号は同相で合成されるため，信号利得は変換利得
 Gmixに比べ6dB高くなっている。
  図3．27ぱ，クロック周波数200MHzの2相位相変調波を直接位相再生器に通した場合の
 アイパタ」ンを示し，la〕，（c〕は帯域幅140MHzの帯域制限を受けた入力信号のアイパター
 ン，（b），ld）は再生器出力信号のアイパターンを示す。図より，符号間干渉ならびに雑音に
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（a）入力信号（C／N：o・） （c）入力信号（C／N二15dB）
    （b）再生器出力信号（C／N＝oo）          （d）再生器出力信号（C／N＝15dB）
            図3．27横 波 波 形
よって歪んだ入力信号をほぼ完全に再生でき，高速動作時に拾いても理論ど拾りの特性を
得られることが分かる。
 図328は過度部分に拾けるベクトル軌跡を示す。図で右側の白い部分は0変調位相，左
側はπ変調位相である。測定は4相位相検波ならびにサンプリングオシロスコープを使用
した。
 la〕は入力信号の過度軌跡であり，帯域フィルタの影響により過度部分に振幅拾よび位相
の変化が存在している。
 lb）は振幅リミッタのみを通過させた場合の過度軌跡であり，振幅リミッタにより振幅変
動成分が除去される。このため過度軌跡は円状に在る。しかし位相変化は除去されていな
いことがわかる。
 （c〕はFET位相再生器のみを通過させた場合の過度軌跡である。図より明らかをように位
相変化は完全に除去されている。しかし振幅の変化が存在するためO変調位相とπ変調位
                 一68一
（a）入力信号 （b） リミッタのみ （o）FET位相再生器のみ  （d）FET位相再生器
              十リミッタ
図3．28 過渡ベクトル軌跡
（a）入力信号 （b） リミッタのみ （o）FET位相再生器のみ （d）FET位相再生器
  十リミッタ
図3．29 リサージュ図
相の間に白い部分が残されている。
 ld）はFET位相再生器券よびリミッタを通過させた場合の過度ベクトル軌跡である。図よ
り明らかなように振幅在らびに位相変動はほぼ完全に除去されている。わずかに残ってい
る振幅変動部分はリミッタによって除去できなかった過度部分に対するものである。
 また，図3．29はリサージュ図を図す・本測定では，無変調搬送波と変調信号の間のリサ
ージュ図である。
 （a）は入力信号のリサージュ図であり，過度部分で振幅ならびに位相変動が発生している
ことが分かる。
 （b〕はリミッタのみを通した場合のリサージュ図であり，位相変動が残留していることが
分かる。
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 （C〕は位相再生器のみを通した場合のリサージュ図であり，位相変動が除去され，振幅変
動のみが残留していることが分かる。
 ld〕は位相再生器ならびにリミッタを通した場合のリサージュ図であり，振幅変動ならび
に位相変動がともに除去したことを示している。
3．7 結  言
  直接位相再生効果を入力信号ならびに位相逆転信号の和であるという観点からとらえ，位
相再生効果と振幅比m（入力信号と同一の位相φを有する出力信号振幅と一φの位相を有する
位相変換された出力信号振幅との比）の関係を明らかにした。その結果，m＝1で理想的な位
相再生効果を得ることができ，0195≦m≦1．05程度でほぼ理想的な位相再生効果を期待でき
 ることを明らかとした。
  さらに位相変換回路ならびに加算回路を実現するために，FETを用いた位相再生器の提案
 を行ない，その動作解析を行在った結果，ゲートバイアスまたは局部発振波レベルを最小変
換損を示す値より若干大きめに選ぶことにより振幅比mを充分1に近くすることが可能であ
 ることを明らかにした。
  FETを用いたゲートバイアス，所要局部発振波電力，ゲート電流ならびに変換利得に関し，
等価回路を使用した理論解析を加え，それらの諸定数間の関係を明らかにした。この結果，
所要局部発振波を最小にするゲートバイアスが存在することが明らかとなった。更にFETの
 等価回路定数の変化が上述の諸定数に与える影響を調べ，FET選定の目安を与えた。
  解析の結果を用いて，位相再生器の設計法について考察し，その設計例を示した。試作を
行った結果，実験で得られた直接位相再生器の諸特性は理論値から予想される値とほぼ等し
 く，設計法が妥当であることを確認した。
  またFETを用いた位相再生回路を使用して静特性ならびに動特性の実測を行ない，実験的
 にも位相再生作用を確認した。
  最後に，搬送周波数1．7GHz，変調速度200MHzのPSK波に対する実験を行い，高速動
 作時に拾いても良好な位相再生特性が得られることを明らかにした。
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第4章 4相直接位相再生器
4．1 緒  言
  本章てば，4相位相変調波を搬送波段で直接に識別再生する4相位相再生器について以下
に示す3つの構成法を提案し，特性を述べる。
  第1の方法は，第3章で述べた2相直接位相再生器を2系列用いる方法であり，2相2系
列法と名づける。2相直接位相再生器は4相位相変調波に対しても位相再生効果を有し，再
生された2相位相変調波を出力することができる。従って，直交した識別面を有する2相直
接位相再生器を2系列使用し，再生された2系列の2相位相変調波を得，これ等を互いに
 90。ずらして合成すれば，再生された4相位相変調波を得ることができる。
 第2の方法は，3逓倍信号と4逓倍搬送波を混合することにより位相再生効果を得る方法
 であり，3－4逓倍法と名づける。4相位相変調波を3逓倍し，4逓倍搬送波と混合すれば，
入力信号位相φに対し3倍の逆位相一3φを有する信号を得ることができる。この信号に，
入力信号を等振幅で合成すれば，90。毎に識別された一φ位相を有する信号が得られる。こ
れを振幅制限器に通した後さらに，入力信号と等振幅で合成することにより4つの位相に固
定された出力を得ることができる。
  第3の方法は，1つの位相変換器と合成器によって4相直接位相再生器を実現するもので
 あり，回路合成法と名づける。入力信号の位相φに対し逆位相一φを有する信号を等振幅で
合成すれば，位相再生された2相位相変調波が得られることを第3章に述べたが，一φを有
する信号の位相を2θだけずらして合成すれば，再生された信号の位相ならびに位相識別面
 をθだけ変化することができる。回路合成はこのことを利用したものである。ずなわち異っ
 た識別面を有する位相再生器を複数個実現する場合，一φ位相を有する信号を作り出す位相
変換器を1つだけ用意し，その出力信号を分岐し位相を変化させて入力信号と合成すれば容
 易に識別面の異った複数個の位相再生器を実現できる。
  本章てば，これらの2相2系列法，3－4逓倍法，回路合成法に対し，動作原理，不完全
性存在時の位相再生特性の劣化，実験による位相再生時性の確認を行い，各構成法の比較検
討を行う。
  一方，直接位相再生器は，再生器本体の小形・簡易化だけでなく，搬送波再生回路の小形
 ・簡易化も重要な検討課題である。搬送波の種類で分類すると，次の3種類が考えられる。
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 （i） 2逓倍された無変調波を基準搬送波とする方法
 （ii） 2相位相変調された2逓倍搬送板を基準搬送波とする方法
 （iii） 4逓倍された無変調波を基準搬送波とする方法
 （1）の方法てば，位相同期ループを用いて基準搬送波を再生することが必要であり，搬送波
再生回路が比較的大型化する欠点がある。これに対し，（iiはたば（iii）の方法は，2逓倍器また
は4逓倍器のみによって基準搬送波の抽出が可能であり，搬送波再生回路が比較的小形にな
るという利点を有する。2相2系列法在らびに回路合成は（1）に属する方法であり，3－4逓
倍法は。ii）に属する方法である。再生器の比較ではこの搬送波再生法についても考慮した検討
を行う。
4．2 2相2系列法
 4．2．1 構成ならびに動作原理
   4相直接位相再生装置は，2相位相再生装置を2系列使用することによって容易に実現
     ㈱鯛  できる。 この方法を2相2系列法と名づけた。図4．1はこの構成を示す。図に拾いて，
 上の破線で囲んだ回路が4相直接位相再生回路であり，下の破線部は2逓倍搬送波を得る
  ための搬送波再生回路である。
   入力信号は信号①拾よび②に2分岐される。分岐には90。ハイブリッドを用いるため，
  信号②ぱπ／2の位相シフトを受ける。信号②は信号③に比べπ／2だけ遅れているため，
  識別のスレッショールドは直交している。得られた再生信号④，⑤はそれぞれ位相再生さ
  れた2相位相変調波となっている。これ等の信号は，90。ハイブリッドより合成され，再
  生きれた4相位相変調波⑥が得られる。
4，2．2 各部の特性
  2相2系列法を用いた4相直接位相再生器の各部の構成を図4．2に示す。直接位相再生
装置の各回路は図4．3に示すように了ルミナセラミック基板（ε、＝9．6，‘＝0．63例m）
．に可能な限りMIC加工を行なった。
  位相再生部は位相比較器用の信号分岐ハイブリッド（8dB），2相2系列の位相再生器用
 3dB分岐ハイブリッド（分岐された2信号には90。の位相差があり，2相位相再生器の基
準識別面となる），再生搬送波用Y分岐，不要波抑圧用3．4GHz進行波フィルタ（TWF），
 FETミキサ，不要波除去用LPFより構成されている。リミッタ部はFET3段2系列のリミ
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4相直接位相再生器
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ツタ，2相位相再生信号から4相位相再生信号に変換する合成器，位相比較器用信号分岐
ハイブリッドから構成されている。な拾位相再生器，リミッタは回路構成上生じる位相，
振幅のアンバランス成分を除去するため，対称に配置されている。搬送波再生部は
20L－P1方式で開発された回路を用いて香り，位相検波器，直流増幅器，LPF，
3，4GHzVCOおよび増幅器より構成されている。
 各部の特性を以下に示す。
（i）進行波フィルタ（TWF）
  TWFの周波数特性を図4，4に示す。測定値にはY分岐による3dBの損失が含まれて
 おり，TWFによる結合損失ぱ1dB程度と考えられる。8dBハイブリッドの周波数特性
 を図4．5に示す。1．7GHz±MHzの範囲でほぼ平担な特性が得られている。
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（i1） ミキサ（MIX）
  図4．3に示した回路構成のミキサの周波数特性を図4．6に示す。ミキサの周波数特性
 は信号立上り特性，直交成分の発生等と密接な関係がある。即ち広帯域なほど立ち上り
 特性が良く，1．7GHzに対して対称なほど直交成分の発生量が少ない。図4．7は増幅
 （P＋φ）拾よび位相変換（P一φ）された信号のミキサ出力特性である・P＋φとP．φが同
 じレベルに在るFETのゲート電圧（電流）は1．23V（16．5mA），ドレイン電圧（電流）
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ぱ3．OV（33mA）である。な拾この時の入力信号レベルぱ5dBm（ハイブリッド入力），
搬送波レベルぱ17dBmで，ミキサ出力は一1．9dBmであった。図4，8ば搬送波レベルと出
力の関係で，搬送レベルにもP＋φとP．φが等しくなる値が存在する。このようにゲート
電圧と搬送波レベルとの間には相補的な関係がある。P＋φとP」φが同じレベルになるゲ
ート電圧と搬送波レベルとの関係を図4，9に示す。図4．1Oはミキサの入出力特性で，入
力レベルが高くなるとP＋φとP一φのレベルに差が生じる。ミキサに続くLPFは特に
3，4GHzの不要波を阻止するよう設計してあり図4．11に示すように十分にその特性を発
揮している。なおミキサの設計にあたっては不要発振に十分留意する必要がある。不要
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 発振は，搬送波レベルが低くなると発振をする。この解決法としてFETを基板内に埋め
 込み，アースが最短距離で取れるようにした。
（m  リミッタ音旧
  3段FETリミッタは全て同一増幅器として設計しており，リミッタ効果は最終段FET
 の飽和特性を利用している。
  リミッタの周波数特性を図4．12に示す。リミッタの特性としては，十分な飽和特性を
 持つとともにミキサと同様1．7GHzを中心にして対称であることが望ましい。図4113ば
 リミッタの入出力特性であり，3段F刊丁リミッタてば限界の特性と考えられる。図4．14
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13
 ぱAM－PM変換特性であり，最悪でも±1．5deg／dB以内と良好な特性が得られている。
 図4．15は入出力端のインピーダンス特性である。設計法在らびに特性解析結果は第5章
 に詳しく述べている。
・V〕搬送波再生部
  図4．16はV00変調感度，出力レベル特性である。VOO出力レベルは約17dBmであ
 るが回路設計上は20dBm程度の出力が必要と考えられる。図4．17は同期引込み特性であ
 り，20L－P1方式に比べて若干同期範囲が狭くなっている。図4．18は再生搬送波スベ
 クトラムである。再生搬送波のO／Nは中継数の決定を大きく影響するため可能な限り
 良くしなければならない。キャリア抑圧法で測定したO／Nを表4．1に示す。
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表4．1 再生搬送波O／N
帯域制限
 BT＝1．O
遅延平担形フイ」レダ
帯域制限征し
再生引N（dB）
30．2～31．2
最暮相最良相
32．2～33，2
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図4．18再生搬送波スペクトラム
4．23 総合特性
  図4．19は直接位相再生装置の出力レベル温度特性である。一5℃～60℃の範囲で約1．5
dBのレベル変化が見られる。図4．20は引込み同期範囲の温度特性である。ただし図4．20で
は同期回路の温度補償，スイーパのない時の特性である。試作した装置はスイーパは持っ
 ているが温度補償を行在って拾らず，中心周波数を調整し等価的在温度補償を行なった時
の特性を図4，21に示す。図4．22は入力信号の位相を変化させた場合の出力信号位相ならび
 に振幅である。図より良好な4相直接位相再生効果が得られていることが分かる。4相直
 接位相再生信号の場合は，再生位相が正確に90。間隔に在る必要があり，入力信号での
 90。間隔は分岐側のハイブリッドを用いて調整し，再生位相の90。間隔は合成側のバイブ
 リッドを調整する必要がある。
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 BT二1，0（／ムソンスイー1付）
 VOO調整
 図4．23は入出力信号の了イパターンならびに過渡ベクトル軌跡である。帯域制限を受け
た信号（a）が直接位相再生器を通ることにより立上りの良い信号波（C〕に再生されている様子
が良く分かる。lb〕は振幅リミッタのみを通した場合の信号であり，位相方向の雑音が除去
できないため再生効果が得られてい在いことを示している。図4．24は，2相2系列法を用
いた直接位相再生装置の外観を示す。
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入力信号（BT＝O．9）
       図4．23
  振幅制限器出力信号        直接位相再生器出力信号
アイパターン庄らびに過渡ベクトル軌跡
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図4．24 直接位相再生装置（2相2系列）
4．3 3－4逓倍法
                                       6①～62  4相直接位相再生器はまた，周波数3逓倍器ならびに4逓倍器を用いて実現できる。
 これを3－4逓倍法と名づけた。以下4．3．1では動作原理，4．3．2では不完全性存在時の動
作，およびその許容範囲を示す。4．3．3では静特性ならびに動特性の実測結果を述べる。
4．3．1 動作原理
  3－4逓倍法を用いた4相直接位相再生器の構成図を図4．25に示す。4相位相変調を受
けた入力信号を3逓倍器在らびに4逓倍器に加え，3逓倍波拾よび4逓倍波を得る。4逓
倍波は，狭帯域フィルタを前置した増幅器に加え，雑音成分を除去し4逓倍基準搬送
，嗣日認  4網倍   進旧8
S2
S1
入力信号
S9
3撮倍器    ミキサ
漬衰器    移相器
S4 S5      S6
ロ       リ三・ソタ       ＿
S1 S1
減衰器    藏相器
S■
出力信号
図4，25 3－4逓倍法の構成図
一85一
彼とする。これを，ミキサに加えて先に述べた3逓倍波と周波数変換を行ない差周波数信
号を得る。この信号は入力信号と等しい周波数を持ち入力信号位相φに対して3倍の逆位
相一3φを持っている。このミキサ出力信号にこれと等振幅の入力信号を合成すると，合
成された信号の位相は入力信号の位相と逆位相一φとなり，入力位相のπ／2毎にπだけ
階段状の変化をする。次にこの信号を振幅リミッタに加えて振幅変動を除去した後，再び
これと同一振幅の入力信号と合成する。合成された信号は4相位相再生された信号と在る。
 以下この動作を詳しく説明する。入力端子は雑音ならびに符号間干渉を受けた4相位相
変調波8一が加えられる。これは次式で表現できる。
  81＝Acos（ωo亡十ψ）                       （4．1）
 ここでωoぱ搬送波角周波数，λ，φはそれぞれ入力信号振幅ならびに位相である。入力
信号を3分岐し，一つを4逓倍器に加え4相位相変調成分を除去し，狭帯域フィルタに通
し雑音成分を除去する。この信号は入力信号の4倍の周波数を持つ搬送波とみなすことが
でき次式となる。
  82＝刀。os4ωoあ                           （4．2）
 この4逓倍搬送波を増幅器を通し十分たレベルの局部発振波とし，ミキサに加える。一
方3分岐したもう一方の入力信号を3逓倍した後ミキサに加える。この信号は次式となる。
  S3＝Ccos（3ωo‘十3φ）                        （4．3）
 ミキサではこの2信号の混合を行ない差周波数信号∫4を得る。差周波数信号は式（4．2）
（4．3）より
  8’＝Dcos〔4ωo‘一（3ωo‘十3φ）〕
    ＝Dcos（ωo‘一3φ）                        （4．4）
となる。次にこのミキサ出力信号と3分岐された一つの信号を等振幅で中間合成器に加え
る。中間合成器出力信号∫5は次式と在る。
  85＝Dcos（ωoオ十φ）十月。os（ωo工一3φ）
    二2Dcos2φ・cos（ωoむ一ψ）
    ＝2D l cos2φl cos（ωo立十ψ）                    （4．5）
ただしψは中間合成器出力信号位相であり，次式で表わされる。
     一φ   ；cos2φ＞O  ψ一／
     一φ十π；cos2φ＜O                     （4．6）
ず在わち次式となる。
一86一
…ll＋、ll∵∴∴∵（、7）
 式（4．5） （4－7）より明らかなように中間合成器出力信号位相ψぱ入力信号位相φに
対し逆転され，cos2φの符号変化すなわち入力位相φのπ／2変化毎にπの位相変化をし
ていることが分かる。図4．26に信号∫5のベクトル軌跡を示している。また図4．27ぱ中間合
成器出力信号∫5の振幅ならびに位相を示している。式（4，5）より明らかなように振幅
ばl cos2φ1に比例した変化をし，位相は一1の傾きで階段状に変化していることが示さ
れている。
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図4．26中間合成器出力のベクトル
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 次に中間合成器出力信号∫5をリミッタに通し振幅変動を除去する。リミッタ出力信号は
次式となる。
  S6＝cos（ωoむ十ψ）                          （4，8）
 このリミッタ出力信号と3分岐された一つの信号とを等振幅で合成する。この最終合成
器出力信号87は式（4，1） （4．8）より次式となる。
  S7＝S6＋S     in
   ＝…（ω。ε十ψ）十…（ω。1＋φ）
   …2cos〔（ψ’一φ）／2〕・cos〔ωot＋（φ十ψ）／2コ
   ＝21cos（ψ一φ）／21・cos（ωo‘十θ）               （4．9）
 ただしθは最終合成器出力信号位相で次式となる。
     （φ十ψ）／2 ；…〔（ψ一φ）／2〕＞O  l－／
     （φ十ψ）／2＋π；…〔（ψ一φ）／2〕＜0      （4．10）
 さらに式（4．6）を用いると式（4．10）ぱ次式となる。
一88一
     一π  ；一π＜φく一3π／4
     一π／2；一3π／4＜φく一π／4
  θ＝  O    ； 一π／4＜φ＜π／／4
     π／2  ；π／4＜φ＜3π／4
     π   ；3π／4＜φくπ                 （4，11）
 図4．28に最終合成器出力信号S7の振幅ならびに位相を示している。式（4．11）からも
明らかなように入力信号位相φが一π＜φ＜一3π／4の場合，出力信号位相は一π，
一3π／4＜φ＜一π／4の場合は一π／2，一π／4＜φくπ／4の場合はO，
π／4＜φ≦；3π／4の場合π／2，3π／4＜φくπの場合ぱπと在る。このようにして
±π／4，±3π／4を境界として位相識別が行左われ，最終合成回路の出力信号ぱ0，
±π／2，π位相に固定された信号となり，4相位相再生が行なわれたこととなる。一方振
幅は式（4．6）券よび（4．9）から示されるようにlcosφ1又ぱl cos（φ一π／2）1に比
例した変化となり，各識別領域において3dBの変化があることが分かる。
 図4．29には最終合成器出力信号S7のベクトル軌跡を示している。図を見ると信号∫1と
S6の合成信号S7が4位相に固定されている様子が示されている。また出力信号振幅が
3dBの変化をすることも分かる。
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図4．29 最終合成器出力のベクトル
4，312 回路の不完全性による特性劣化
  前節てば合成時の振幅が等振幅であり，リミッタも理想的な場合に対する動作に関して
述べた。しかし実際には調整すれ，経年変化等によって合成時の振幅にずれが発生する。
同様にリミッタもまた入力振幅変動を抑圧できたい領域が存在する。本節ではこのよう在
不完全性が存在する場合の位相再生効果に関して述べる。
  まず中間合成時の不完全性を次式のように定義する。
   m＝lS41／lSll                 （4．12）
 同様に最終合成時の不完全性を次式のように定義する。
   m＝1∫61／811                  （4．13）
 またリミッタの特性を図4．30に示す折線で近似し，リミッタの抑圧幅∫〔dB〕で次式のよ
 うに定義する。
   ∫＝一201・gα                   （4．14）
  ただしαはリミッタのしきい値を示す。従って不完全性のない直接位相再生器は前節に
 述べたようにm＝m＝1，8＝ooの場合であえ。
  （1〕図4131はm＝1，s＝。。とし，伽を変化させて最終合成回路出力端子における，入力
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信号位相に対する，出力信号位相の変化を示している。図より明らかなようにO，9く伽く
1．1の範囲ではほぼ位相再生効果が見られる。仇＞1では過渡部に拾ける位相ステップが
一3π／2でmく1てば位相ステップがπ／2でそれぞれ階段状に変化している。
 図4．32は出力信号振幅の変化を示している。m＞1では，振幅の変化が過渡部で大きく，
伽＜1では小さくなっている。
 上に述べた位相在らびに振幅の変化は図4．33のベクトル軌跡を見ると一層明らかである。
 以上の結果から以下のことが明らかに在った。
 la）肌の変化は位相再生効果に比較的大きく影響する。
 （b〕肌が1より大きい方にずれるより，小さい方にずれた方が，位相ならびに振幅の変
  化が小さくなり，位相再生効果としては不連続の少ない，なめらかな特性となる。
（1i〕 リミッタの不完全性（8≠o。）
  図4．34，4．35は，伽＝1，m＝1とし，8を変化させて最終合成回路出力端子に拾け
 る，入力信号位相に対する，出力信号の位相，振幅の変化，ならびにベクトルを示して
 いる。
  図より明らかなようにリミッタのない場合（8＝O）でもかなり位相再生効果が見ら
 れる。8が10dBより大きければ，ほぼ満足な位相再生効果を示し30dB以上になると位
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図4．34 S劣化時の最終合成出力の位相，振幅
 相再生効果は完全となる。又振幅の変動はあまり大きくならない。
  以上の結果から以下のことが明らかに在った。
  （a）位相再生効果にはリミッタの影響は小さい。
  lb）抑圧度Sはそれほど大きくなくても，十分な位相再生効果が期待できる。
（ii1〕最終合成回路の不完全性（m≠1）
  図4．36，4，37，4．38には肌＝1，S＝。。の場合，mを変化させて最終合成回路出力
 端子に歩ける，入力信号位相に対する，出力信号の位相，振幅，ならびにベクトルを示
 している。
  位相の変化は，O．8くmく1．2の範囲でほぼ完全に位相再生効果が現われている。
 m＞1，m＜1にかかわらず，過渡部の位相ステップはほぼπ／2程度となり，m＞1
 または肌＜1の場合の動作と異っている。又入力信号位相に対しm＞1のとき負の直線
 変化，m＜1のときは正の直線変化とたる。
  振幅に関しては，m＞1，m＜1にかかわらず変動は少ない。
  以上の結果以下のことが明らかに在った。
  （a〕mのずれが位相再生に及ぼす影響は小さい。これはリミッタの通った後の合成で
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   あることが理由であると考えられる。
  （b）mはどちらにずれても影響はほぼ同じである。
（ψ 不完全性の肌，mの相補効果
  抑圧幅∫二10〔dB〕，振幅比例，mを1から±10％ずらした場合のベクトル図在らび
 に位相特性を図4．39券よび図4．40に示す。図4．39の（1〕たらびに図4．40の（1〕は，振幅比価．
 mが共に10％大きく在った場合の特性である。図4．39の（1）のベクトル軌跡のくびれが位
 相特性のオーバーシュートとなって現われ位相再生特性の劣化が大きい。また，図4．39
 の12〕，図4．40ので2）は振幅比価，mが共に10％小さい場合の特性である。先の例に比べ逆
 にアンダシュート特性を示し，位相再生特性の劣化となっている。図4．39の（3），図4．40
 の（3〕は振幅比価＝1，1，m＝0．9の場合，図4．39の14〕，図4．40の（4）は振幅比価＝O．9，
 m＝1．1の場合の特性を示している。この場合の位相特性にはオーバシュートまたはア
 ンタシユートが見られず，劣化のたい特性とほぼ同じ特性が得られることが分かる。こ
 のように肌とmの不完全性が逆特性の場合それを打ち消す効果があり，中間合成器の調
 整ずれを最終合成器で補正することが可能であることがわかる。
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図4．39 伽，mが同時に劣化した場合のベクトル
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4．3．3 不完全性の許容範囲
  以下には不完全性が単独で発生した場合の許容範囲を述べる。先に述べたように振幅比
 m，nに関しでは補正効果が存在するが，ここでは考察を簡単にするために単独に不完全
性が発生した場合に関して述べる。’まず位相再生特性を表示するパラメータとして非再生
幅△tを定義する。
  非再生幅は，正弦波状の位相変化θ1一チ／…伽（m／・）〕を有する入力信号が与
 えられ，それに対する出力信号の過渡時間で定義され，図4．41のように示される。従って，
△tが大きい程再生特性が劣化する。
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図4－41 非再生幅△tの定義
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 図4．42から図4．44に非再生幅の計算結果を示す。図4．42ぱ中ばば中間合成器の振幅比
mの不完全性に対ナる非再生幅△θの変化を示している。非再生幅5。を位相再生動棊の限
界であると仮定すれば（この値ば符号周期に対する過渡部分の割合が約10％に相当する），
振幅比mの許容範囲は図4，42に示されるよI､にO．9≦mく1．1となる。また同様に最終合
成器の振幅比nに対する非再生幅を4．43に示す。図より振幅比nの許容範囲はO．82≦n
く1．24である。図4．44はリミッタの抑圧幅Sに対する非再生幅を示している。図よりリ
ミッタの抑圧幅ぱ13dB以上必要であることが分かる。 これらの結果から中間合成時にお
ける不完全性の影響が比較的大きく，リミッタならびに最終合成時の不完全性は余り大き
な影響を与えないことが分かる。
 またリミッタが無い場合（S＝0dB）にも非再生幅20。程度の位相再生効果が得られる
ことが図4．44から分かる。この方法は簡易な位相再生器に利用できる。㈹
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4．3．4 振幅変動を受けた入力信号に対する動作
  前節までの動作は，入力信号が振幅変動を受けていない場合に対する動作であった。従
 って振幅変動を受けた入力信号に対してはあらかじめ振幅リミッタ等を用いて振幅変動を
除去する必要がある。しかし，リミッタはAM－PM変換特性を有し，特性上好ましくな
 い。このためリミッタを使用しないことが望ましい。もしリミッタがなければ，入力信号
振幅Aが3逓倍回路に拾いて3乗され，3逓倍回路出力信号振幅はノとなる。
  一方振幅比mとnぱ入力信号振幅が変動していない場合（A＝1）に等しくなるように
調整される。従って，mとnぱ1の近辺で変動する。式（4．12），（4．13）より実効的な
振幅比m（A），n（A）ぱ次式のように表現される。
    m（λ）＝λ”＝λ2
    m（λ）＝1／五                   （4．15）
                2 しかし，4．3．3に示すように伽＝λとm＝1／λとの間に相補効果が存在し，再生効果の
劣化は軽減される。図4．45ぱ，雑音存在時の再生特性を示したものであり，la〕に示すよう
 に入力信号振幅が雑音のため変動している。しかし（blに示すようにほとんどの雑音が除去
 され，十分な再生効果を得ることができることが分かる。
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4，3．5 実験結果
  以上の原理的な動作の確認を行在うため図4．46の測定回路を使用して実測を行なった。
搬送周波数は1．7G影変調速度20MBの9段PNパターンを2系列使用して40Mb／sの
 4相位相変調波を得ている。3逓倍器，4逓倍器はバラクタダイオード（1SU29）を使用
 し，3逓倍器3dB低下帯域幅は出力端子で5．1GHz±30MHzである。またミキサはショ
20MH！
クロリク    ハ0ターン
発振器    癸玉器             「1．、、出QZ一恒コ＝燃棚
発振器   移相器          3通信携  ミキサ             L
            秒相ミ畠 4通そ蕃   士■権書言
       「
脇榊 P目二 ＿／lツ1Hい       。    碁姦⑳
               榊！
                 へ）レコーダ
図4．46 測定回路（3－4逓倍法）
ットキダイオード（1SS14）を用し（，3dB低下帯域幅は出力端子で1．7GHz±1OOMHz
以上の特性を有している。またリミッタはトンネルダイオードリミッタを使用した。さら
に帯域フィルタ（B．P1F）ぱ正規化帯域幅BT＝0．8のものを使用した。また移相器
（PHASE SHIFTER），減衰器（ATT）ぱ，同軸形を使用した。また静特性の測定に
は4相位相変調器の代りに移相器を用いた。また4逓倍器入力信号としては4相位相変調
器の代りに移相器を用いた。また4逓倍器入力信号としては4相位相変調波を使用せず，
実験の便宜上無変調搬送波とした。
 図4．47・図4．48にそれぞれ中間合成器出力信号のベクトル軌跡ならびに振幅・位相特
性を示している。図4．48の位相は皿1の傾きで入力位相のπ／2毎にπの階段一ヒの変化を
している。また振幅ぱ1舳2ψ1に比例した変化をしている。ベクトルならびに振幅，位
相特性は図4．26，図4，27に示し老原理的な動作に近く良好な特性である。
一105一
図4．47中間合成器出力のベクトル図
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図4．48中間合成器出力の振幅，位相
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図4．49には中間振幅リミッタの出力信号ベクトル図を示す。
図4．49 中間振幅リミッタ出力
 図4．50，図4．51にそれぞれ最終合成器出力信号のベクトル軌跡ならびに振幅，位相特
性を示している。図4．50のベクトル図は，図4．29の理想的なベクトル図に近い動作をし
ている。また図4．51には振幅ならびに位相特性を示している。出力位相は入力位相が変化
しても，4つの位相（O，180二±90。）に固定されて拾り，位相再生効果が得られてい
ることが分かる。この特性は過渡部分を除げば図4．28の理想的な位相再生に近い良好な
特性である。過渡部分における特性の劣化はリミッタの抑圧幅（S＝1O dB程度）ならび
にAM－PM変換に起因しているものと考えられる。
 以上に示したように静特性に関してはほぼ原理通りの特性が得られている。
 次に動特性測定結果を述べる。動特性測定時には最終合成器出力信号の振幅変動を除去
するため図4．46に示されるようなリミッタを一段付加している。
 図4．52は各部に拾けるアィパター；／を示している。 la〕は入力信号のアイパターンであ
る。±8MHz（BT；O．8）の帯域制限拾よびフィルタの不完全性のためアイ・アパーチャ
は50％程度となり，過渡点に拾いても1Ons程度のジッタが発生している。lb〕ぱ庖接位相
再生器出力信号のアイパターンであり，la〕に比べかなり波形成形されていることが分かる。
直接位相再生器はタイミング再生を行なっていないため入力信号に含玄れるジッタ成分は
原理的に除去できず，lblのアイパターンには，la〕のジッタ成分がその一ま’ま残留しているこ
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とが分かる一C〕はリミッタのみを通した場合のアイバター二／であり，la〕に比べ波形は改善
されていないことが分かる。これは位相変動成分が除去されていないためである。
 以上の結果に示したように動特性においても原理通りの特性が得られた。
図4．50最終合成器出力のベクトル図
出
力
振
幅
（相
対
値
）
〔dB〕
一10
一2．O
一30
一「
一180
180
振旧 〃1
1，7P》 、7u 、！u 、 1
1
・ 90 〃
・
1 位相1
I
■
・
一9o O 90 1801
1
1
I
1
■
1 一90 理論値1
1
1 一一一一 ﾀ測値
1
一180
図4．51最終合成器出力の振幅，位相
1度〕
一108一
（a）入力信号
（b）再生器出力信号
（o） リミッタ出力信号
図4．52 アイ．・パターン （H；1O・・／Di・）
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4．4 回路合成法
 入力信号とそれと逆位相を有する信号とを等振幅で合成することによって位相再生効果が
得られ，かつ逆位相信号の定常位相を変化させることにより識別面を変化できる。本節てば、
 このことに注目し，2相直接位相再生器をただ1つ用いるだけで2m相位相変調波を搬送波
                          64㈱ のままで再成できる方法（回路合成法）を明らかにする。  また，回路合成法を用いた4
相直接位相再生回路を再生できることを明らかにする。従来の方法を使用して2m・相位相変
           m－I調波を再生する場合，2  個の2相直接位相再生器が必要となるため，回路合成法を使用
すれば，装置を大幅に小形化できるという特長がある。
 4．4．1 回路合成法の原理
   回路合成法を用いて4相直接位相再生器を実現した例を図4．53に示す。図の位相変換
  器は十φの位相を持つ入力信号を一φの位相を有する出力信号に変換する回路を示してし（
  る。
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図4，53 回路合成法を用いた4相直接位相再生器
 4相位相変調を受けた信号sinを入力端子に加える。入力信号sinを3分岐し，a，b，
cとする。a，b，cは4相位相変調を受けた信号であり，図の○口●■に示した4位相
（±π／4，±3π／4）を持つ信号ベクトルで表現できる。bを位相変換器に加え，入力
信号位相十φを一φに変換し，出力信号dを得る。信号dを2分岐し，一方の信号dを入
力信号aと合成する。合成信号eぱベクトル図に示されるように±π／2を識別面として
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識別され，0またはπに位相が固定された2相位相変調波となる。さらに信号dを2分岐
したもう一方の信号は位相反転器（π移相器）に加え，信号fとする。この信号を入力信
号。と合成する。合成された信号9ぱ，ベクトル図に示されるように，Oまたはπを識別
面として識別され，±π／2に位相が固定された2相位相変調波となり，先の信号eと直
交する。信号g，eでは，位相変動は除去されているが，振幅変動が残留している。従っ
てこの等を振幅リミッタに通し，振幅を一定にした後，等振幅で合成すれば，信号hとな
り，位相ならびに振幅変動成分が除去された再生信号が得られる。
 また図4．54ぱ，入力信号位相が，変調位相π／4からθeずれた場合の動作を詳しく説
明した図で，入力信号が，変調位相からずれた場合でも信号e，gぱ正しく，O重だはπ
／2に位相が再生されていることを示している。
 以上のようにして，位相変換器を1つだけ使用して，2系列の再生された2相位相変調
波を得ることができる。
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図4．54 再生器の各部信号のベクトル図
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4．4．2 2m相直接位相再生器への拡張
 図4．55ぱ，上述の回路を拡張し，2m相の位相変調波に対する直接位相再生装置を回路
                         （24－1）π ．．      伽合成法を使用して構成した図である。入力信号はη＝      ，3＝1， ，2 の
                           2伽
変調位相からθeずれた信号である。従って入力信号位相φぱ
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      図4．55 回路合成法を使用した2m相直接位相再生器
     φ＝巧十θ。             （4．16）
             mと表現できる。この信号を2 分岐してαづならびにbとし信号bを位相変換器に加えると
位相変換器出力Cの位相は，
     ∠C＝一φ＝一巧一θ。           （4．17）
となる。信号。を2m’1個に分岐し，それぞれを移相器に通す，4番目の移相器の移相量
の4ぱ，
         工     φ私＝      （旭一1）  ，旭＝1，   ， 2m－1           （418）
        2m－2
となるよう調整されている。このためづ番目の移相出力信号的の位相は，
     ∠〃仁∠0＋¢4
                －112一
      ＿一ψ他一θ、。π （4一、） ；4一、・・・…，2mL’ （419）
             2肌一2
となる。この信号を入力信号成分α4と等振幅で合成すれば，合成された信号e4ぱ，
     e4＝α4＋d4
      ＝cos（ω士十∠ω）十㏄s（ω士十∠幽）
          ∠曲rエ血δ       ∠α4＋∠m      ＝2c08（     ）c08（ωf＋      ）          （420）            2            2
           ∠批一ω｛      ＝21㏄8（      ）l o08（ωt＋∠m）             2
となる。従って信号e｛の位相は次式となる。
         ∠αづ十∠dづ    ．    ∠dゼ 一∠αづ                 ，c08（    ）≧0            2            2
     ∠eづ＝                  （4－21）
         ∠ω十∠〃  ．  ∠山一∠ω               十π，c08（      ）≦；0            2            2
                         m－1                 ；づ＝1，・……，2
さらに式（4．16）， （4．19）を用いれば，
          π   ．      π     ∠e旭＝    （τ■1）or    （o－1）十π        （422）
         m皿1            n－1  2    2
                 m－1        ；づ＝1，・……，2
                     πとなり，各合成器の出力信号e也はそれぞれ   ずつ異なった位相に識別された2相位
                    2m■1
相変調波となることが分かる。この様子を図4．56に示している。このようにして得られた
                          ∠dづ一∠ω2相位相変調波は，式（420）から分かるようにl c08（     ）1の振幅振動を伴な                            2
っていたため，それぞれを振幅リミッタに通し振幅変動を除去した後，合成すれば，位相
                    mならびに振幅方向の変動成分が除去された2 相の位相変調波が得られる。
 以上に説明したように，回路合成法を使用すれば，一つの位相変換器と合成回路を用い
      mるだけで，2 相の位相変調波を搬送波のままで識別，再生することが可能になる。
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図4．56 再生された信号eつの位相ならびに識別面
4．4．3 合成回路の簡易化
  回路合成法を用いて直接位相再生器を構成した場合，図4．55に示したように分岐回路，
合成回路が多数必要となる。マイクロ波帯に拾いて，この分岐’または合成回路を実現する
 場合，ハイブリッドまたはY分岐等を用いることが多い。従って分岐または合成回路を多
 数使用する回路合成法に拾いては，回路の大形化，損失の増加等の問題が発生する。従？
 て図4．55に示した原理的な回路構成を簡単化することは重要な問題である。
  図4．57〔a〕ぱ図4．53重だは図4．55に示した回路合成法の原理図を用いて4相直接位相
 再生器を実現した例で，破線で示した位相変換器部分は，2相直接位相再生器を用いて実
 現している。この回路を簡単化したものが図4・571b〕に示した甲路であり・分岐回路なら
 びに合成回路の個数が大幅に減少していることが明らかである。また，図4．57｛c〕には動作
 をベクトル的に示した。
  以上述べたように，回路合成法を用いれば，2相直接位相再生器の個数を減少できるぱ
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かりでなく，回路構成も簡単となる。
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図4，57 4相直接位相再生器の実現例
4．4，4 実験結果ならびに検討
  回路合成を用いて実験した4相直接位相再生部を図4＝581a）にリミッタを含めた直接位相
再生器の外観を図4，581b〕に示す。この回路は図4157（b〕に示したように，O．6mmtのアル
 ミナセラミック上にMIO化したものである。2相直接位相再生器としては，MESFETを用
                                  ’ いた。またπ移相器は分岐回路ならびに合成回路用のハイブリッド2段を等価的に使用し
 て実現している。さらにリミッタにはAM－pM変換が小さく，直接再生器との整合性が良
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3dBバイブI』・ソト
図4，581a〕位相再生部パターン
い等の理由でMESFETを用いている、また合成信号は遅延線ならびにPINダイオードを使
用した。可変減衰器ならびに遅延線は、現在のところ2相再生部の70％程度の面積を占めて
おり比較的大形となっている。今後2相再生部の設計精度の向⊥により減衰器の省略，遅
延線の小形化を図る必要がある。
（i〕帯域特性
  一般の位相再生器の動作速度は，その帯域幅に比例し，3dB帯域幅のほぼ半分程度の
 動作速度を得ることが可能である。
  一方，直接位相再生装置てば，位相再生効果を表現するパラメータとして変換された
 信号と変換されない信号の振幅比mを定めている。2相直接位相再生器に拾いでは，
 0195≦m≦1．05の範囲でほぼ十分な位相再生特性を得ることができる。従って高速の
 直接位相再生器では，広帯域にこの条件を満足する必要があり，実際の直接位相再生器
 においては，3dB帯域幅よりも，むしろこの条件によってその動作速度が決まる場合が
 多い。
  さらに，直接位相再生器では変換された信号が中心周波数に対し対称な周波数を有す
 るため，帯域特性に非対称な振幅偏差が発生した場合は，振幅比mの劣化が発生したこ
 とと等価であり十分な位相再生効果を期待できない。従って非対称な振幅差に対しても
 許容値を定める必要がある。
一1I6一
       （b）外観図
図4，58 4相直接位相再生器（回路合成法）
 図4．59は，帯域特性の実測結果で，実線は変換され凌い信号，点線は変換された信号
の出力レベルを相対値で示している。2相再生器出力信号に対しては，3dB帯域幅は
±250MHz以上の値であることが分かる。さらに振幅比mの許容範囲O．95≦m≦1．05
は点線と実線の差がO．5dB以内であることに相当し，この条件を満足している周波数範
囲は17GHz±200MHz程度である。先に述べたように，変調速度は帯域幅の半分であ
るから，この装置では200MHz程度の動作速度を得ることが可能である。一方，図4，59
1b〕は合成回路側出力信号の帯域特性を示した図で，3肥帯域幅ならびに実線と点線の髪
もほぼla〕と同様の値を示して寄り，回路合成法を使用した場合でも2相直接位相再生部
とほぼ同程度の特性が得られることを示している。しかし振幅偏差は1a〕よりも大きくな
っている。この振幅偏差の原因としては，再生器出力端子と測定器のイニ／ピーダンス不
整合が考えられる。今後出カインピーダニ／スの整合の向上により一次振幅偏差の除去が
必要である。
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（b）中間合成回路出力
一一一 ﾏ換された信号
   変換さ椚ない信号
   図4．59 帯域特性
（ii〕入出力電力特性
  入力レベルが高くなり，局部発振波レベルに近くなると小信号動作の条件が適用でき
 なくなるため，入力信号振幅によってインピーダンス変化が発生し，帯域特性，振幅比
 等が変化し，位相再生特性が得られなくなる。さらに4相位相変調波は本来振幅変調を
 用いて実現されているため，符号め変化する過渡部分において搬送波振幅が減少し，振
 幅が雲となる時間も存在する。波形再生効果を高めるためには，このような過渡部分に
 おいても位相が再生される必要があり，入力信号レベルの広い範囲に渡り，位相再生器
 の条件を満足させる必要がある。
  入力レベルに・対する帯域特性の変化を図4．59に同時に示した。図より入力レベル
 Pin＝一20～十10dBmの範囲でほとんど帯域特性の変化は見られず良好な特性を示し
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ている。図より入力レベルPin＝一25dBm～十5dBm程度の範囲に拾いて十分な位相
再生効果が得られることが分かる。
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図4，60 4相位相再生部の入出力電力特性
  さらに4相位相再生部の入出力電力特性を図4．61に示した。 図より2相再生器出力
 端子に拾いでは損失のうち8dBは入力分岐回路によるもの，3dBは出力分岐回路による
 ものである。
lm〕入出力位相特性
  位相再生特性を表現するものとして，入力位相対出力位相特性が考えられ，この特性
 が示す階段特性が急峻なほど位相再生が高い。また識別面，再生された位相の状態をご
 の特性から知ることも可能である。
  図4．62は，4相位相再生器の入出力位相特性を示して拾り，十分な位相再生特性が得
 られることが分かる。同時に識別面の直交性ならびに出力信号の直交性が満足されてい
 ることが分かる。図4．63，4．64はそれぞれ2相再生回路出力信号の位相特性ならびに
 合成回路出力信号の位相特性を示している。互に直交した2相位相再生効果が得られ，
 原理に従った動作をし，回路合成法を使用した場合でもぱぼ2相位相再生器と同様の特
                一119一
性を得ることができることが分かる。
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図4，61振幅比mと入力電力Pinの関係
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個1相
㈹ 動特性
  4相位相変調された信号を使用して再生効果を確認した結果を図4．65～4．67に示し
 ている。変調信号としては，クロック周波数200MHzの9段擬似ランダムパター二／2系
 例を使用した。
  図4．65は過渡ベクトル軌跡を示した図で，la〕は正規化帯域幅BT＝O．7の帯域制限を受
（a）入力信号
（b）再生器出力信号
  （c） リミッタ出力信号
図4．65 過渡ベクトル軌跡
    一122一
け定信号であり，符号間干渉が発生しているため過渡部分が長くなり位相ならびに振幅
の変動している時間が長くなっている様子がよく分かる。lb〕ぱ4相直接位相再生器出力
信号のベクトル軌跡であり，（a〕に比べ過渡部分が短かくなり，4つの位相に固定されて
いることが分かる。lC）は単に振幅リミッタを通した場合の過渡ベクトル軌跡であり，位
相方向の変動成分が除去できないことを示している。
 図4，66ぱ，図4．65の各場合に対応した検波波形を示している。（a〕に示した入力信号
に比べ，lb）の再生出力てば，波形が再生できていることが分かる。lc〕ぱリミッタのみを
通過させた場合の検波波形で，位相方向の符号間干渉が除去されていないため，波形が
再生されないことを示している。図4．65，4．66より分かるように，回路合成法を用い
た直接位相再生器が400Mb／sの高速動作時においても原理に従った動作をした巻り，
良好な再生効果を示すことが分かる。
 また図4．66（b〕の過渡部分に赤いてジッタ成分の増加が見られる。多中継時にはこのジ
ッタ成分が相加され，符号誤り率を劣化させる成分となる。今後，このジッタ成分を減
少させる必要がある。図4．66（b〕のジッタ成分の原因としては，再生された2相位相変調
波に含まれる直交成分が考えられる。図4，671a〕，lb）は，それぞれ2相直接位相再生部な
らびに合成回路によって位相再生された2相位相変調波の検波波形を示して奉り，2相
再生器出力（a〕に比べ，合成回路出力lb〕の直交成分が大きいことが分かる。この直交成分
が図4，661b〕のジッタ成分となっている。従って図4，671b〕の直交成分を減少させることに
より，図4，661b〕のジッタ成分を減少できることができる。合成回路出力の直交成分増加
の原因としては，図4．59（b〕に示した帯域待生の1次振幅ひずみが影響しているものと思
われる。従って合成回路出力の1次振幅ひずみを小さくすることによって減少する必要
がある。この他に直交成分を増加させる要因として，リミッタのAM－PM変換が考え
られるが，図467（a〕に見られるようにその量は小さく，現在得られている振幅リミッタ
（AM－PM変換1ソdB）を用いれば十分な特性を得ることが可能である。
 以上に述べたように，直接位相再生効果が，入力信号とそれと逆位相を持つ信号との
合成によって得られ，逆位相信号の定常位相を変化させることにより識別面を変化でき
ることに注目し，2相直接位相再生器をただ1つ用いただけで，2m相位相変調波を再
生できることを明らかにし，回路合成法と名づけた。この方法を用いて4相直接位相再
生器を実現し，搬送周波数1．7GHz，情報速度400Mbits／sの4相位相変調波を再生
できることを明らかにした。
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（a）入力信号
一，順1コ，謝一
■■録練■■■練資
■■■■■■■■
■順鰯識■1■藤蟻罰
■日録陀■‘岱ご
（b）再生器出力信号
（o） リミッタ出力信号
図4．66 アイ・パターン
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（a）2相再生器出力 （b）合成回路出力
団4．67 再生された2相変調波のアイパターン
     （H；1ns／DIV）
415 各種方式の特性比較
  以上に述べたように，4相直接位相再生器を実現する方法として
 n〕 2相2系列法
 （ii〕 3－4逓倍法
 〔iii〕回路合成法
の3つが考えられる。これ等の方法はそれぞれに特徴があり，その特徴を生かすような応用
が望ましい。表4．2にこれ等の比較結果を示す。
  2相系列法は良好な周波数特性を得やすいため，高速の変調波の再生が可能であるという
特徴を有す。従って，高速信号への適用が望ましい。
  3－4逓倍法は，搬送波再生回路を4逓倍器ならびに狭帯域フィルタのみで実現でき，さ
 らにリミッタの個数も少ないため，装置規模を小さくすることが可能である。また，再生位
相の直交性が必らず保存され，振幅比の許容範囲が広く調整が容易であるという特徴を有す
る。しかし，3逓倍信号を必要とし高速信号への適用は難しい。従って低速信号に適用する
 ことが望ましい。
 回路合成法は，2相直接位相再生器が1個で良いという特徴がある。特に2m相位相変調
信号に対しても位相再生器個数の増加がない。このため多相になる程，他の2つの方法に比
べて装置規模を簡易化できる。従って，多相位相変調信号への適用領域がある。
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表4．2 各種4相直接位相再生器の比較
2相2系列 3－4逓倍法 回路合成法
再生器種額と個数 2相位相再生器xZ3逓信器，ミキサ 2相再生器x1
1」ミ“ノクのイ固奴 2個 1個 2個
搬送波再生回路 PLL」レーブ04遍倍器†7ルタ PLLルーフ．
再生器速度 高速 低速 ヤや低速
再生仙相の直交性誤差 大 ノ」＼ 大
調整の難易 やや難 易 やや難
挿 入 損失 ノ」、 大 中
装 置規模 やや大 々々ノ」・ 中
通 用領域 高速信号 低速信号 やや低速信号
軸目変調信号 4椙位相変調信号 多相位相変謝言号
4．6 結  言
  4相直接位相再生器の回路構成法に関する検討を行い，2相直接位相再生器を2系列使用
する2相2系列法，3逓倍器ならびに4逓倍器を用いる3－4逓倍法，2相直接位相再生器
 を1個と合成回路を用いる回路合成法の3種類を提案し，それぞれに対し動作原理ならびに
特性を明らかにし，さらに実験結果を示した。
O） 2相2系列法，3－4逓倍法，回路合成法に対する理論ならびに実験的検討の結果，い
  づれの方法に対しても理想的な位相再生効果が得られた。
（ii〕 2相2系列法は，2相直接位相再生器を2系列必要とし，搬送波再生回路として位相同
 期ループを必要とするが，特性の良い位相再生器を得やすいため高速のディジタル位相変
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 調波の再生が可能である。
liii〕 3－4逓倍法は，搬送波再生回路が4逓倍回路によって実現でき，リミッタの個数も少
 ないため，装置規模の小さい直接位相再生器が実現可能である。’また，不完全性に対する
 許容範囲が大きく，調整が容易である。しかし，3逓倍波ならびに4逓倍波が必要である
 ため，入力信号の搬送周波数があまり高いものに対しでは適用できない。
㈹ 回路合成法ぱ2相直接位相再生器を一つだけ使用することによって多相位相変調波の再
 生が可能であるため，多相位相変調波に対して中継器の小形・簡易化の利点がある。
 20L I P1方式てば，1．7GHzの中問周波数を用い，400M b／sの高速4相位相変調波を
伝送している。このため，3－4逓倍法では6，8GHzの搬送波が必要となり，回路合成法て
ば特性の劣化の割に回路が小形化されないという欠点があり，2相2系列法が適当であると
いうことが明らかにされた。
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（66）（67）
第5章FET振幅制限器
5．1 緒  言
  GaAs MESFET（Metal Semiconductor FET）ば高利得，高出力，広帯域であるという
特徴を有するため近年増幅素子として多用されている。これに対し，最近MESFETを振幅制
限器（リミッタ）として使用した例が報告され，このリミッタが従来のバイポーラトラジス
       （71）（72〕                      （69）（70）
 タを用いたリミッタまたはダイオードリミッタに比べ振幅抑圧効果ならびにAM－PM変換特
                     （73）性の点で優れていることが明らかにされている。しかしMESFETをリミッタとして使用した
場合のAM－PM変換に関しては実測結果が存在するのみであり，また理論的に十分に解明さ
 れているとぱいえず，設計法も確立されていない。特に，AM－PM変換を最小化する方法，
 またその場合の振幅抑圧効果，利得等に関しては全く明かにされていない。
  本章においては，MESFETを用いたリミッタの諸特性をFETの特価回路を用いて解析し，
入出力電力特性，AM－PM変換量を表わす一般式を求める。さらにAM－PM変換を中心周波
数に拾いて零にする方法ならびにその場合の周波数特性等の諸特性を理論的に明らかにする。
最後に，FETリミッタ設計例を示し，実験的検討を加え，本解析の妥当性を確かめる。
  本解析法は，FETリミッタに対する解析ならびに設計のみではなく，飽和領域で動作する
                     （74） 電力増幅器などの特性解析にも適用可能である。振幅リミッタは，角度変調波の振幅変動を
                  （68） 除去するために広範囲に使用されている。F瓦丁振幅リミッタは直接位相再生器のみではなく，
 今後このような領域にも広く利用されるものと思われる。
5．2 等価回路
  FETリミッタの動作，特にAM－PM変換ならびに振幅抑圧効果の両方を考慮した場合の動
作はFETの等価回路を用いて解析することができる。図5．1は，FETリミッタの等価回路を
示し，ゲート端子はソヨットキ接合（接合容量Cおよび非直線コンダクタンスgの並列回路
で表示する）拾よびそれと直列に存在する抵抗伽，伽，伽から成り，ドレイン端子は電流源
 9伽γJ・∫oおよびドレインコンダクタンスGDから成るものと仮定して、いる。ここで・∫oは
 ドレイン・バイアス電流がソース低抗恥を介してゲート端子電圧へ及ぼす影響を考慮する
 ために付加した電流源を示す。さらに駆動信号源は定インピーダンス児S0を有する定電圧駆
 動回路，ゲート端子整合回路は並列インダクタンスとし，ドレイン負荷は整合負荷とした。
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1     1整合回路1
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1信号源ト
       FET
ケ㌧ト   1
■lS I ∠ 一e へe ’｝H1 ．D5
R・・1 I CV，91篶  1
yり・  1
■ 11。
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Z・1 1 G。
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C。 ZD
I I I
I 1
I I R。
l         l         Il         l         l1i，    2i． R，  C・ξ
1’   2’
        1
        1負荷        1ドレイン        I
        I
      i，I3
3’
CJ＝O・5pF，GD＝2．5mS， 8m＝25mS， Io＝50mA
R＝Re＋Ri＋R。
      図5．1 FETリミッタ等価回路
またゲート・ドレイン間の帰還容量0DGはサセプタンスが十分小さいものとし，ここでは無
視する。さらに，相互コンダクタンス9例ば等価回路に示すようにドレイン電流づDと接合電
圧〃Sの比で定義し，さらにこれを次式に示すように折線で近似する。
       ∂づD    9伽三       ∂〃J
                                   （5．1）
     ミ／㍗0：ピ1
 ただしγpはピンチオフ電圧を示す。また，一般にゲート接合容易Cは接合電圧”Jによっ
て変化するが，ゲート端子インピーダンスに対する影響は接合コンダクタンス9の非直線性
によるものが支配的であるため無視する。さらに，一般のFETにおいては月8ぱ1／GDに比
べ十分小さい。このため，ドレイン端子整合負荷z刀は
1／ZD＝1／（Gザ5・ωCD） （5．2）
となる。
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5．3 特性解析
 5．3．1 入出力電力特性
   FETリミッタ入力電力は，駆動源から得られる有能電力で定義し，次式で与える。
     P伽＝1γ。112／4R∫o              （5・3）
   ただしγs1は駆動源電圧を示し，次式で表示できる。
     γs1＝γG1＋児so（∫Gl一ゴγG1／ωL）               （5．4）
   ここで，γG1，∫G1はゲ］ト端子電圧着よび電流の基本波成分であり，等価回路定数なら
  びに接合直流電圧γO釦よび接合信号電圧γ一を基準にし付録1．1に示される。
   一方，ドレイン端子出力信号電流の最大値は次式となる。
     ∫D㎜＝＝／9伽。（γo＋γ1）十∫ol／2          （5．5）
   ’また，ドレイン電流の最小値は，接合電圧の最小値がピンチオフ電圧γp以上であるか
  によって異なりそれぞれの領域で次式のように表わされる。
     一一に（舳■乃）十∵ll二 （・・）
   ドレイン端子電流の基本波振幅∫加は∫D舳と∫D舳を用い次式のように近似できる。
     一㍍ll；吻十、十、｝lllllllll（・・）
   これより出力電力Pωは次式となる。
     ・ω一抽・古        （・・）
        一は㌃∴十川、、ド∴
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5，3．2 AM－PM変換特性
  AM－PM変換は，接合コンダクタンス9が入力信号振幅に対し非直線性を有するため，
入力信号γsの位相と出力信号の位相φω（接合電圧と同一位相）との関係が入力信号振
幅によって変化することによって発生する。本解析においては接合電圧γ1COSωtを基準に
 して解析を行ない，入力信号電力の増減（γ1の変化）によって信号源電圧γsの位相が変
化すると考えている。しかし，実際にはγSの位相が一定で接合電圧γ1COS仰の位相が変
化し，ドレイン出力信号の位相がそれにともなって変化する。従って出力信号位相ψo刎
ぱ，γsの位相を基準にし次式のように表示できる。
φO仇む＝一αγg〔陥1〕
  ＝一〃g〔ω・∫Gl〕
（5．9）
 ここで〃g〔γ〕ぱ複素数γの位相，ωぱ次式で定義したインピーダンスと等価な複素数
（以下等価インピーダンスと呼ぶ）を示す。
   ・ ・    ．児SO   W＝ZG（1－3  ）十伽。             （510）           ωL
 また，zGは付録111に示すゲート端子インピーダンスである。
 出力信号位相φomは後述の結果から分かるように単調関数である。従ってAM－PM変数
量は次式で示す入力信号電力が十分小さい場合から十分大きい場合の間で発生する出力信
号位相の変化∠φ舳で表示できる。
∠φ。刎＝φo刎（γ1》γc）一φ。砒f（γ1くW＝）       （5．11）
   ＝αγgJG1（γ1《γc）一・・αγg∫Gl（γ1〉γc）十〃gW（γ1くγc）
     ・αγσW（γ1＼γc）
 ただしγCは出力信号が飽和しはじめる点（たとえば利得の1棚低下点）における接合
電圧を示す。式より分かるように∠ψ刎ぱ，ゲート電流∫G1の位相変化量春よび等価イン
ピーダンスωの位相変化量の和によって表現することができる。付録1．1に示すように
                               ●
∫G1の位相変化は90。，W1＝W（γ1《γc）拾よびW2＝W（γ1〉γc）は次式となる。
W1＝W（γ1《γC）
一児・児・・一 k一・（等O・、1、） （5．12）
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  W2＝W（γ1》γc）
            児恥。    ＝R＋児SO一ゴ
            ω乙
従ってAM－PM変換量∠φ。伽は次式となる。
  ∠φoo〃＝90〇十αγgW1川αγgW2
      一・・一t・・イ［（哉3C蒜害児、。此1・t・■［（五ヂ篶）、工1
（5．13）
514 特性計算例
  FET増幅器は，一般に小信号時に整合条件を満足するように設計されている。これをその
 ままリミッタとして使用した場合の特性例を論ずる。或る入力信号レベルγ1tmmで入力端子
が整合条件を満足させるためにはωoL呑よび児SOは次式の値をとる必要がある。
     ωo〃舳。こ一1ZG舳m12／J伽〔Zω伽。コ                （5．14）
     児soε榊：lZω舳12／児。〔Z舳m〕
  ここでZGt刎伽はZG（γ1＝γ1’刎m）を示す。図5，2は，ωo＾伽および児sO士舳の計算結果を
示す。小信号整合時（γ1t舳くγC）の場合は，
     恥。〉ωoL≒ωoCR2／κ十κ／ωoC                       ／；γ舳《γ・  （…）
     伽O》児
が成立し，AM－PM変換∠φ・伽は次式となる。
     ∠1－t一・・Lt・バ1［ω・、・児・笥｛、。、。）・．1｝1
・t・・→m、・。・五・手許㌻、。）・1・γ舳くγ・ （5，16）
 図5．3ぱ4φ㎝むの計算結果の一例を示し，直列低抗亙が大きい程AM－PM変換が小さくな
ることを示している。この理由は，図5．2から分かるように，児が大きい程信号源インピーダ
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シスふ。舳。が低下するためである。また，図5．4は入出力特性の一例を示し，∠φ。伽が単調
関数であることを示している。
  20                   40                        ！     蔦整㌧萩蜘，
                                ○玉1・     4…  己勺〕        ／1↑7晩  量よ。4一 、・／！ 。亨
                  、＼       萬屋    ＼こ＼」’6胱怒                   ＼、        ΣR           ＼＼      L                    ＼羽一10   f－14腕       一ZOl                               Σ
            1．7G－Hz             、    ＜〔
            2．OG・Hz
＼＼
一20
一30 一20    －1C     O
入力電力 pi。〔dBm〕
 図5．4 FETリミッタの特性
一10
十10
 以上の図から分かるように，小信号時整合を行った一般のFET増幅器をそのままリミッタ
として使用した場合は，AM－PM変換が大きく，ゲート端字に直列抵抗を付加するか，大信
号時に整合条件を満足させる為の設計を行在い，AM－PM変換特性を改善する必要があるこ
とを示している。
5．5 AM－PM変換の最小化
 5．5．1 最小化の原理
  AM－PM変換量∠φo伽は式（5．13）に示したように付加インダクタンスω乙の値によっ
 て変化する。このためω工の値を調整することによって∠φ。伽を最小化することが可能で
  ある。式（5．13）から分かるように等価インピーダンスWの位相変化を一90。にすれば
  」φ。m＝0となりAM－PM変換は零と在る。一方，小信号時から大信号時までの等価イン
  ピーダンスWは図5．5のように在る。従ってWの描く軌道の一部が原点を通るようにωL
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AM－PMを最小にした場合の等価インピーダンスW
2
を調整すればWの位相変化は一90。となり，
が最小となる条件は次式で与えられる。
    W1＋W2  1W1＋W21   1    1：   2       2
4φo刎＝0となる。すなわち，AM－PM変換
（5．17）
 式（5．17），式（5．12）を代入し，ωoZについて解げば次式が得られる。
       磁。此±砥。κ2－4ω2．C2児2児ξ。（五十五。。）2
   ωo工：                    （518）             2ωoC（R＋亙so）2
        （複号正；ωO工の大きい場合，複合負；ωOLの小さい場合）
 すなわち，駆動源特性低抗恥Oが定められた場合は，並列インダクタンスを調整し，
式（5．18）に示す値に選ぶことによって定めた周波数に拾いてAM－PM変換量を零にする
ことが可能となる。
 AM－PM変換を零にする恥。とωo乙の計算例を図5．6に示す。図より分かるようにふ。
には最小値が存在し，児の増大とともに亙SOの最小値は増大する。’また，ふOを与えた場
合，AM－PMを零にするωo工は式（5．18）の複号に対応し，2種類存在する。（以下正の
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図5，6 AM－PMを最小にする此とωoLの関係
の方をωOLの大きい場合，負の方をωOLの小さい場合と呼ぶ）
 特に，児＝0の条件が満足される場合は，ωoL＝1／ωoCとなり，接合容量を付加イン
ダクタンスによってキャンセルする条件に選へば良いことを示している。
 式（5．18）ば大信号時ならびに小信号時の2点に拾いて位相の変化が雲となる条件を示
しているが，この条件は同時に，入力信号電力の全範囲にわたってAM－PM変換が雲とな
る条件を満足している。たとえば，図517は式（5．18）を満足する条件を与えた場合の特
性例を示しており，図より，中心周波数（1．7GHz）に赤いては入力信号電力のすべての
範囲に巻いて位相変化が零になることを示している。また式（5．18）の関係が全入力範囲
において位相変化を零にする条件と一致することば解析的にも求められる。（付録1．2参照）
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図5．7 AM－PMを最小化した場合のFETリミッタの特性
5．5．2 最小化時の周波数特性
  図5，7に示したAM－PM変換特性から分かるように，中心周波数（117GHz）に巻いて
 AM－PM変換を零にしたリミッタでも中心周波数以外でAM－PM変換を発生することが分
かる。図5，8，5．9は駆動源インピーダンス肌。とAM－PM変換∠φ。伽の周波数特性の関係
 を示したもので，恥。を小さくする程」φ舳を小さくでき，かつふOを一定にした場合は
 児が大きい程∠ψmが小さくなることを示している。一方，図5．10ぱ式（5．18）の複号部
 を負にした場合（小さいωO刀の場合）の特性を示し，複号部を正にした場合（大きなωOL
 の場合）の特性図5．9に比べ，AM－PM変換の周波数特性が大幅に改善され，しかも恥。
 を増加しても周波数特性が悪化し在いことを示している。ただし小さいωo工を用いた場合
 は次節に述べるように，リミッタの利得が低下するため，飽和開始入力電力が非常に大き
 くなるという欠点がある。
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5．5．3 最小化時の小信号利得
  FETをリミッタとして使用する場合，小信号時利得が大きい程，小さな入力信号で飽和
 を開始させることが可能と在り，ダイナミックレンジを大きくすることができる。FETリ
 ミックの小信号時利得G。㎜〃は，式（5．3），（5・8），付録1．1の（A・1O）拾よび
 （A・12）を用いて次式のように表示できる。
G舳α〃＝Pω／P伽
一兎1・・務…小・ω姜苧so）2＋／ω・（舳・）一1糾1
，γ1《γC （5，19）
 図5．11は小信号利得G舳α〃の計算結果の一例を示し，信号源インピーダンス五sOが小さ
い程利得が小さく在ることを示している。さらに児S0を大きく選んだ場合は，ある値で利
得が最大となり，この値を超えた場合利得は逆に低下する。また，利得が最大となる回路
条件は，小信号整合条件が満足された場合に相当している。
 さらに図5．12はωnLが小さい場合（負の複号）の利得を示し，利得が負となることが分
一139一
かる。
 5．5．2節に述べたように伽。ぱ小さく選ぶ程AM－PM変換を小さくすることが可能であ
るが，一方図5．11より利得は児soが大きい穫高い。従って，利得ならびにAM－PM変換の
両方を満足させるためには信号源インピーダンスを1OOΩ前後の適当な値に選ぶ必要があ
る。
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5．6 実験結果
 前節に述べた結果から次のことが分かる。
ω ゲート端子に付加したインダクタンスの値を調整することによってAM－PM変換を最小
  化することができる。特にゲート端子直列低抗亙＝0の場合，この値は1／ωoCになる。
  ただし，Cは接合容量である。
（2）信号源インピーダンス肌。は小さい程，AM－PM変換の周波数特性は小さくなる。ただ
  し亙SOが小さい程利得は低下する。
 上述のことを考慮し，実験的検討を加えた。AM－PM変換を小さくするため信号源インピ
 ーダンス肌。としては50Ωとした。一方，実験のFETではゲート直列低抗児は1OΩ程度で
ある。これ等の値から付加インダクタンスωoLは図5，6より約130Ωと決定される。図5，13
は，試作したFETリミッタの構成を示す。．また図5－14には実測された特性を示す。実測結果
は計算結果と良い一致を示し，本解法が妥当であることを示している。
  一方，FET増幅器（一般に小信号時に整合条件を満足している。）をそのままリミッタと
 して使用した場合はAM－PM変換を十分小さくすることはできない（5．4節参照）。従って，
 FETリミッタは，FET増幅器とは異った設計法を用いる必換があることが分かる。
図5．13 試作したFETリミッタ
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             図5．14 FETリミッタの特性
5．7 結  言
 本章に拾いてはMESFETを用いた振幅リミッタに関し，等価回路を用いた解析を加え，
 リミッタの諸特性を明らかにした。この結果から次のことが分かった。
（i〕ゲート端子に並列にインダクタンスを付加することによって，中心周波数に拾いてAM
  －PM変換を零にすることができる。
（ii）信号源インピーダンスを小さくする程AM－PM変換の周波数特性を小さくできる。
（iii〕信号源インピーダンスを小さくする程，利得は低下する。
 最後に，実際のFETを用いた設計例を示し，実測を行った結果，理論値を得，本解析法が
 妥当であることを明らかにした。
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第6章 直接位相再生器の特性劣化
6，1 緒  言
  本報告てば直接位相再生中継方式に拾ける符号誤り率特性劣化要因を明らかにし，それ等
によって発生する劣化量の算出法を示した。
  差動4相位相変調・同期検波方式を用いるディジタル伝送系の誤り率P、は，中継装置が
                                   鰯）理想的でかつ伝送路の帯域制限とひずみが無視できる時には，次式で表せる。
p色（K・）＝・・f・（K・） （6．1）」
 ここで2K．oぱ受信信号の搬送波電力対雑音電力比（CNR）である。 このように，誤り率
は入力CNRより決定される。しかし，中継装置春よび伝送路に劣化要因が存在する場合に
は誤り率特性が劣化し，特性劣化の方い理想中継伝送系と同じ誤り率を得るためには，より
大きいONRを必要とする。す在わち，誤り率特性の劣化はONRの減少と等価であると考え
られる。ここで，同じ誤り率（たとえば10－6）を得るために必要な実際の中継伝送系の
ONRと式（6．1）で表わされる帯域制限のない理想的な中継伝送系のONRとのdB差を等価
ONR劣化量（dB）と定義する。以下劣化要因の誤り率特性に与える影響について述べる。
 第2節では各部で発生する劣化要因ならびにその分類を示し，劣化要因が符号誤り率特性
に与える影響を述べた。第3節在らぴに第4節では，直接位相再生器で発生する種々の劣化
要因と各回路の特性との関係を明らかにする。特に第3節に拾いでは，中継毎に除去でき，
相加されない非相加性の要因，第5節に拾いては，中継によって除去できず，中継毎に相加
されていく相加性の要因について述べる。相加性の要因については，その発生原因ならびに
1中継器で発生するジッタ量と回路定数の関係を本章で明らかにし，多中継時の特性につい
ては，次章で述べる。
6．2 劣化要因
 6．2．1 劣化要因の発生個所
   直接位相再生器を用いた中継伝送系を，図6．1に示す。本節では中継伝送系を送信器，
                                    ㈲～㈱  伝送路，受信器，直接位相再生器に分け，各部で発生する劣化要因を挙げる。
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図6．1 直接位相再生方式の劣化要因
（i〕送信部の劣化要因
  送信部てば，位相変調器または直接位相再生器から送出された位相変調波を，十分な
 レベルまで増幅し，送信ミキサに加え，送信局部発振波と混合し周波数変換を行なって
 いる。その後，搬送波段において高周波増幅される。送信器では高周波増幅器の所要利
 得を低くするため，送信ミキサに加える中間周波信号レベルを比較的高く選んでいる。
 従って送信ミキサでは，信号成分（中間周波信号たらびに周波数変換された信号）が局
 部発振波レベルに近く，非線形動作をしている。また高周波増幅部には通常固体増幅器
 を使用して香り，これによる非直線ひずみが考えられる。このひずみぱ，波形ひずみを
 発生させ，このうち，識別点に拾けるアイ・アパーチャの劣化は固定劣化の要因と在り，
 過渡点に拾けるジッタは多中継時のパターンジッタ発生の要因となる。
  一方，送信局部発振器のスプリアス干渉，熱雑音等も劣化要因と在る。
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lii）伝送路の劣化要因
  直接位相再生方式を適用する周波数領域てば，空間の周波数特性はほぼ一様のま’ま減
 表すると考えることができる。従って伝送路に拾ける劣化要因は，送受信分波器による
 帯域制限，アンテナ，送受信フィルタ，分波器系の不完全性から発生する符号間干渉が
 主な劣化要因である。直接位相再生方式の場合にはこれ以外に，フィルタ等によって発
 生ずるパターンジッタと干渉雑音，熱雑音等によって発生するランダムジッタを考慮に
 入れて配分を行なう必要がある。特にパターンジッタは電圧加算されるため中継数の増
 加に従い急激に特性が劣化する恐れがあり，詳細な検討を加える必要がある。
（m 受信部の劣化要因
  受信部では，得られた信号を受信ミキサによって中間周波信号に周波数変換し，AGO
 増幅器に加えて一定レベルまで増幅している。ここでは，受信ミキサの変換損，局部発
 振器雑音，前置増幅器熱雑音が符号誤り率を劣化される。これらはすべて受信部総合の
 雑音指数を測定することにより，熱雑音として総合的に評価されている。
  さらに，直接位相再生方式では低域フィルタによる熱雑音の抑圧を行なわないため，
 中間周波段のみで雑音を抑圧する必要がある。このフィルタによる帯域制限は符号間干
 渉等の波形ひずみを発生させる。
（iV）直接再生部の固定劣化要因
  直接再生部では波形ひずみ，干渉雑音ならびに熱雑音によって劣化した変調信号を識
 則し，波形を再生しており，その構成は位相変動を除去する位相再生部，振幅変動を除
 失するリミッタ部，再生された2相変調波を合成する合成回路，ならびに基準搬送波を
 再生する搬送波再生回路からなっている。
  図6．2ぱ，直接再生部において考えられる劣化要因を示した図で，位相再生部てば変
 換された信号と変換されない信号の振幅比mのずれによって位相再生効果が劣化する。
 同時に直交成分が発生し，パターンジッタ増加の原因となる。
  一方，リミッタの抑圧度が不足した場合は，雑音による振動変動等が完全に除去でき
 ず，雑音を残留した位相変調波を送信することになるため多中継時の誤り率特性を劣化
 させる。またリミッタに拾いて発生するAM－PM変換ば2相位相変調波に直交成分を
 発生させるためパターンジッタ増加の要因となる。
  合成回路では互に直交した2相変調波を等振幅で合成し，4相位相変調波を得ている。
 この合成回路の合成振幅偏差，合成位相誤差が発生した場合は，出力4相位相変調波に
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 位相誤差を発生させ固定劣化の要因となる。
   搬送波再生回路てば搬送波ジッタ，搬送波定常位相誤差等による固定劣化が発生する。
 特に搬送波ジッタは中継毎に相加するランダムジッタの主要因となる。
6．2，2 劣化要因の分類
  前節ならびに図6．1に示したように考えられる劣化要因は非常に多数であるが，これら
は図6．1の分類項目に示すように，固定劣化に与える影響の類似したものに分類できる。
 ここでは，雑音・非相加特性，多中継特性の3つに分類し，劣化量の算出を行在う。
（i〕雑  音
   熱雑音，干渉雑音によって構成され，規格配分上は，固定劣化と区別して配分されて
  いる量で主として伝送路のフィルタ系によって決まる要因である。直接位相再生方式で
  も，検波再生方式と同様に熱雑音または干渉雑音除去能力が高くかつ波形劣イビによる固
  定劣化量が最小になるよう在設計が在される。
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㈹ 非相加性の劣化要因
  従来の検波再生方式の固定劣化要因に相当するもので，中継器単体で発生する誤り率
 劣化要因を示し，波形ひずみ，位相誤差，不要雑音等の要因が考えられる。これらの要
 因は中継器毎に除去される要因であるため，中継器単体の固定劣化量を評価することに
 よって明らかにできる。
  波形ひずみ要因としては各部で発生する非直線ひずみ拾よび帯域制限が考えられ，こ
 れらぱ符号間干渉存よび直交干渉によるアイ・アパーチャの劣化を発生させる。
  位相誤差要因としては識別位相の誤差，再生された信号の位相誤差が考えられる。こ
 れらは直接位相再生部で発生しているため，再生器の劣化量と識別位相誤差，再生信号
 位相誤差との関係を明らかにすることにより固定劣化量を知ることが可能である。
  不要雑音としては搬送波再生系ジッタ，各部回路間で発生するエコー干渉が考えられ
 る。これらの許容値に関しでは位相再生部出力端子に拾ける信号対雑音比で規定でき，
 多中継特性劣化にも関係している。
（iii）相加性の劣化要因
  直接位相再生方式特有の劣化要因として，多中継時特性劣化要因がある。たとえば，
 中継毎に雑音を除去するため，振幅リミッタを使用してし（るが，振幅リミッタには不飽
 和領域が存在しているので雑音を完全に除去することができない。従って，中継毎に雑
 音が残留し，多中継時に符号誤り率を劣化させる。
  さらに直接位相再生器ぱ2R中継器であり，従来の3R中継器に比べ，タイミング再
 生機能を有していない。このためジッタ成分を除去するこ．とができ在い。このジッタ成
 分は中継数の増加とともに増加し，タイミング余裕が小さくなり，誤り率の劣化を発生
 する。ジッタ成分には，パター1／ジッタとランダムジッタが考えられ特にパターンジッ
 タは中継数に比例して電圧加算する性質があり，直接位相再生方式には重要な要因であ
 る。
6．3 非相加性の要因
 6．3．1 波形ひずみ
   波形ひずみが生じる原因は大別すると符号間干渉と直交干渉がある。符号間干渉を発生
  させる要因としては主として帯域制限であり・この他に1卒拾よび2次遅延ひずみ，1次
  振幅ひずみ，変調パルス幅変動等があり，直交干渉を発生する要因としては1次遅延ひず
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み拾よび1次振幅ひずみ等の伝送路ひずみと変調器過渡特性等がある。また，符号間干渉
                                       ⑮o削補償は波形ひずみを減少させるので，ここでは負の波形ひずみ要因とみなすこととする。
 波形ひずみの主要な要因である符号間干渉の厳密な算出を行うためには，前後に無限に
続くパルス列を考え，各符号列に対する誤り率を計算し，発生確率の重みをかけて平均を
行う必要がある。しかし，平均操作に時間を要するためここでぱ前後1ビットからの符号
間干渉だけを考える。な呑，直交干渉による干渉量は符号間干渉に比べて小さいと仮定す
る。これらの仮定は通常の場合満足されるので，一般性は失われない。
 この波形ひずみを搬送波帯で表示すると標本点（識別時点）に拾ける搬送波のベクトル
で表せる。なお，本節てば，復調信号振幅の最大値を1とし，この値で以下の値を正規化
する。先行パルス捨よび後続パルスからの符号間干渉ベクトルをそれぞれη一8－1および
η十1S＋1とし，直交干渉ベクトルをηOとすると，総合の干渉ベクトルη、は次式で与えら
れる。ここで∫＿1と8＋1はそれぞれ先行パルス信号ベクトルと後続パルス信号ベクトルで
ある。
ητ：η一1∫一1＋η十1S＋1＋ηO （6，2）
 図6，3に，干渉ベクトルηTにより，波形ひずみを生じている4相位相変調された搬送波の
1つの相のベクトルを図示する。図6．3（a〕は一般的な場合であるが，1二のように前後の符
号列の組合せにより16点も異在る搬送波ベクトルがあると誤り率の計算が非常に困難であ
り，かつ波形ひずみ要因による誤り率劣化を計算するときにη＿1，η十1と 1ηo lの3つのパ
ラメータが必要となり，一つの図表で等価ONR劣化量を表せないので中継装置の各部特
性劣化の設計に使用するのが困難となる。そこで，直交干渉ηoが小さいと仮定すると，図
6，3（a〕の搬送ベクトルは波形ひずみを表わすパラメータとして符号間干渉量ηを用い図
6．3（b）のような干渉ベクトルηTを持つ搬送波ベクトルで近似できる。ここで図6・3（b〕のηは
η＝η十π（η一1＋η。1）  o （6．3）
である。この干渉ベクトルηTを符号間干渉の在いときの信号ベクトルOSに対し同相成分
と直交成分に分解し・それぞれηη。どれη〃で示すと・図6・3（b）から明らかなように
干渉ベクトルηTの分布は次式で表示でき，各ベクトルの発生確率は，前後のビットの組合
せで決まり次式で与えられる。ここで図6．31b）の・点のいくつかは2通り以上のパルス列
が縮退して1点になっているものもある。
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  図6．3 4相位相変調波のベクトル（O相のみを余している）
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（6．4）
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 この干渉ベクトルを用いると，波形ひずみ要因の存在する場合の誤り率は次式で与えら
れる。
・・一磨E（い。）㎝f・／ふ（1一号・1躰一1。）／ （6．5）
 ここで，P（η。，η〃）は干渉ベクトルητの成分η、，ηψの結合確率を示し，式（6．4）
で示したPのことである。この式から波形ひずみによる等価CNR劣化量D㎜が算出できる。
その結果を図6．4に実線（曲線1）で示す。
（ 3Qs
ロ
ミ・
案
圧Z
○
阜
帥
皿〃”^I
〃
〃
〃〃
〃
〃
〃〃4
0     10    20    30    4040
符号間干渉η（％）
I：受信ヘクトルぴ近似信号ヘクトルI1図1一（b）1
  の場合
皿：受信ヘクト1レぴ近似信号ヘクトル皿1図1一（C）｝
  の場合
        図6．4 波形ひずみのみによる等価0NR劣化量
 た拾パラメータηと復調信号の最大振幅で正規化したアイアパーチャ万4との間には次の
関係が成り立つ。
η＝1一刀五 （6．6）
 以上は図6，3（b）の干渉ベクトルを仮定したものであるが，先行パルスからの符号間干渉
が零交差応答のためほとんど無視できる時（η一1÷oの場合）後続パルスからのみ干渉す
るため干渉ベクトルは図6．3（c〕のようになる。この場合の各点の発生確率は同じ1／4で
あり，この場合の干渉ベクトルηTは次式で表せる。
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           ηη、；〉7／η。，ηψ〕一一
          汀
 1，  O    P：1／4
 0，  1    P＝ユ／4
－1， 0 ；P＝1／4
 0， 一1   ；P＝1／4
（6．7）
 この干渉ベクトルηTを式（6．5）に代入し，この場合の等化CNR劣化量を求めると図
6．4の点線（曲線皿）になる。
 さらに，図6．3（b）拾よび（c）も共に直交干渉が小さい場合であるが，直交干渉が大きい場
合にはこれらの近似ベクトル図てば誤り率特性の劣化の評価が過大に在る。すなわち，図
6，3（a〕に示したように，直交干渉によりアイアパーチャが最悪になる確率ぱ1／16であり，
図6．3（c）の最悪パターン発生確率である1／4よりもさらに1／4だけ確率が小さいので，
直交干渉が大きい場合には式（6．4）と式（6．5）より求めた誤り率の1／4になる。そ
こで大きい直交干渉が生じている場合には，符号間干渉による等価CNR劣化量と直交干
渉による等価ONR劣化量は別々に求める方がより正確であり，またより実際的である。
この干渉量がηoである直交干渉によるアイアパーチャ孔の値拾よびその時の確率は次式
となる。
一1111111∵1
（6．8）
そこで，直交干渉ηが存在する場合の誤り率特性劣化は次式より求Iまる。         o
P。＝（ユ／4）〔・・f・1ふ（1一η。）1
  ＋・・f・lK・（1＋η。）1＋2・・f・（K・）〕
（6．9）
式（6．9）をもとして直交干渉による等価ONR劣化量を求めたものを図6．5に示す。
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図6．5 直交干渉による等価CNR劣化量
6．3．2 基準搬送波位相誤差
  基準搬送波の定常位相が温度変動等により最適な設定点からθ、だけずれた場合は，識別
面がθ螂／2ずれ，識別位相誤差が発生し符号誤り率が劣化する。従って基準搬送波位相誤
差θ色による固定劣化は，従来の検波再生方式のθ、／2に相当する劣化となる。
  従って，基準搬送波位相がθ。だけ誤差を生じたとすると，4相の変調位相の内の2相に
対する復調出力ぱηsin（π／4一θ百／2）倍に減少し，他の2相に対する復調出力は
れsin（π／4＋θ。／2）倍に増加する。減少および増加する出力の発生確率はランダム
 パターンに拾いでは共に同じ1／2であるから，この場合の誤り率ば次式で表せる。
P、（K。，θ／2）＝（1／2）／・・f・／万K。・i・（π／4＋θ／2）／
        ＋。。f．1万K。。i。（π／4一θ／2）1〕
（6．1O）
 基準搬送波の位相誤差による誤り率特性の等価CNR劣化量D紬を上式より求めたものを
図6．6に示す。
 一方。直交位相誤差θoが発生した場合は片方の識別面のみがθo／2ずれる。このため符
号誤り率は基準搬送波位相誤差の場合の1／2となるため，固定劣化量は図6．6破線に示
した値となる。
 以上に示したように基準搬送波が2逓倍搬送波であるため，位相誤差は従来の同期検波
方式の2倍だけ許容することができる。ただし位相誤差が遅延量の差によって発生してい
る場合は，周波数が2倍に在っているため同一遅延量が2倍の位相差を生じるため，同期
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図6．6 基準搬送波位相誤差圧らぴに合成回路位相誤差
    による誤り率特性劣化量
検波方式と同程度の厳しさとなる。
6．3．3 合成回路位相誤差
  合成回路てば振幅リミッタを通二過した2系列の2相位相変調波を合成している。この合
成回路に加わる信号の振幅比，位相の直交性がずれた場合は出力信号の変調位相に誤差を
 発生し，符号誤り率を劣化させる。図6．7に合成回路の直交性のずれθ。o券よび振幅偏差
 α。と変調位相誤差θ肌，振幅偏差α伽の関係を示す。変調位相誤差θ伽のみが発生している
場合は次の中継器の基準搬送波再生系が位相誤差の平均値に引込むため，符号誤り率に関
 係する実効的な位相誤差はθ㎜／2となる。θm在る変調位相差が存在するときの誤り率は，
    θ   1           π θ小・・す）一す枇／ふ・㎞（丁・ナ）／
（6．11）
         π  θ・舳／＾・㎞（下一ナ）／
と在る。上式は基準搬送波位相誤差が存在する時の誤り率を示す式である式（6．7）と・ま
ったく同じ形である。そこで，変調位相誤差による誤り率特性の等価CNR劣化量D伽ぱ，
図6．6がそのまま使用できる。
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図6．7 出力信号位相誤差拾よび振幅偏差
6．3．4 雑音性要因
  搬送波再生系により再生した基準搬送波に含まれる雑音（ジッタ）ぱ，受信信号に含ま
れる雑音と等価である。また送信拾よび受信局部発振器に拾ける雑音も受信信号の雑音に
 含まれる。さらに，中継装置内の各回路および伝送系各部の入出力端の不整合による反射
 波で生じるエコー干渉はその量が小さく種々の部分で発生し，そのエコ」時間もランダム
 である。そこでこのエコー干渉の合計はほぼガウス雑音と等価であるとみなすことができ
 る。以上述べた基準搬送波ジッタ，エコー干渉，局発雑音等のように個々の発生量が小さ
 いが要因が数多くある場合には，中央極限定理により，これらの雑音の和ば電力和になる。
 従って，ここでは，それらの電力和を誤り率特性劣化のパラメータとする。このパラメー
 タM∫は，
M・＝Mγ∫十M。十M・ （6．12）
で表される。ここでM、∫，M。・M0はそれぞれ基準搬送波ジッタ，エコー干渉，局発雑音
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の電力を示している。
 この場合の符号誤り率P。ぱ次式で与えられる。
   P、（K山M∫）工・・f・ C／2（M＋M∫）
                K0
          ＝erfc                  2K言
               1＋                 C／M∫
（6．13）
 そこで，雑音性要因による等価ONR劣化量は，必要な誤り率を得るために中継伝送系
に巻いて必要在CNR｛（C／M）min lの値によって異なり，次式で表せる。
川÷（子）、、／一一・・…／・一（讐午／・（・・） （6．14）
P、＝1016に対して上式を図示したのが図6．8である。
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図6．8 雑音要因のみによる等価CNR劣化量
6．4 相加性の要因
  直接位相再生器てば，パルスの立上り立下り時点のタイミングジッタを抑圧できない。こ
                    ㊥2㈹のジッタは中継毎に相加される要因である。 本節てば1中継器で発生するジッタと回路パ
 ラメータの関係を示し，多中継時の符号誤り率特性劣化に与える影響は次章で詳しく述べる。
 6．4．1 パターンジッタ
   4相直接位相再生器を構成している2相再生部では，十φ位相を有する入力信号振幅と
                  一155一
一φを有する変換された信号振幅とを等しくすることにより完全な再生を行在うことが可
能であり，その特性を表示するためこれらの振幅比例を定義した。高速の位相変調信号を
再生する場合には，広帯域にわたり伽＝1が満足される必要がある。しかし，一般には広
帯域にm＝1を満足することは困難と在る。特に，直接位相再生器の出力信号は，十φ位
相を有する信号と一φ位相を有する信号は，中心周波数に対して対称の瞬時周波数を有す
る。このため帯域特性に奇数次の振幅歪が発生すると帯域の外側で振幅比mが劣化し，主
として符号の過渡部分に拾いて，図6．9（b〕に示すような過渡ベクトル軌跡に拾いて，外側
にふくらむ軌跡を示し，直交干渉を発生させ他の1系列の2相変調波への干渉と在る。さ
らに振幅リミッタではこの直交成分が増幅され図6．9（c）のようになる。直交成分のピーク
値αは，図より次式となる。
π
   ⇒1 ＝＞
0gK（1－m）
（o）入力信号 （b）2相再生器出力 （C）リミ、リタ出力
団6．9 振幅比肌が劣化した場合の過渡ベクトル軌跡
α：K11－m l （6．15）
ただしKはリミッタ抑圧度8（dB）に関連した数値で次式で定義される。
K：10・／1o （6．16）
 この直交成分は互に直交した2相位相変調波の過渡部分に干渉を一与え再生された信号の
パタ］ンジッタとなるため多中継時の特性を劣化させる。2相位相変調波の直交成分αと
ジッタ量の関係を図6．10に示す。図で，4相位相変調波のベクトル軌跡は2系列の2相位
相変調波∫1，82のベクトル和となる。従って4相位相変調波の検波波形は81の検波波形
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τr一
τ／Z＝ぴ（0）・α・τr
1
   ’ﾚ’   S1
@α
S1＋S2
O ’ 1
’   ’
@ ’1I一1 1 二㌃・ぐ
             検波波形
           図6．1O パターンジッタの発生過程
（実線）と82の検波波形（破線）の和ずなわち一点鎖線のようになり，パターンジッタτ
が発生する。図よりパターンジッタ量τは次のように表現できることがわかる。
   τ＝2αα（σ）γ、                 （6．17）
 ただしα（α）ぱ直交成分とジッタの変換係数でαによって変化しO＜α（α〕＜1である。α
が小さい場合は∫1が直線であり，82は一定値αを有すると考えられるのでα（α）ぱ1／2
であるとみなせる。
 また一般に，立上り時間τ、ぱ周期丁の40％程度である。従って式（6．17）は次式とな
る。
   τ／T＝O．4103”11一刎1、            （6．18）
 図6．11に計算結果を示す。例えば，リミッタ抑圧度∫：10dB，振幅比例＝I．03の場
合，パターンジッタτ／τはO．05となる。
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図6，11 パターンジッタ
6．4．2 ランダムジッタ
  ランダムジッタは雑音によって発生し，パルスの立上り時点に相加した雑音は中継母に
 相加される。ランダムジッタの主要な要因は，伝送路で付加される雑音と基準搬送波に含
 まれる搬送波雑音である。伝送路で相刀口される雑音については次章で解析し，本章では，
基準搬送波雑音とランダムジッタの関係を明らかにする。
 検波再生方式に拾いては，基準搬送波は入力信号と同一周波数である。従って基準搬送
波に含まれる雑音成分は基準搬送．彼自身と混合され，べ一スバンド信号へ干渉を与えた。こ
 れに対し，直接位相再生器では2逓倍搬送波と入力信号を混合し，入力信号と同じ周波数
 を有する信号を取出しているので基準搬送波に含まれる雑音成分と基準搬送波自身の差周
 波数信号はべ」スバンドに落ち干渉波とならない。従って出力信号を漏洩するジッタ成分
 ぱ，入力信号と基準搬送波ジッタ成分との間で混合された差周波成分である。
  出力信号成分∫outは次式で示される。
∫out：Sin－Z〔Ploc〕〔dB〕 （6．19）
 ここでsi、ば入力信号電力でありL〔P1。、〕は局部発振波と在る基準搬送波電力がP1。、
の場合の変換損失である。
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 一方，出力雑音成分は，入力信号Shと基準搬送波雑音電力』Vl。、の大き在ものが局部発
振波となつて周波数変換される。このため出力雑音成分W。。tぱ次式で与えられる。
㌦一 諱k∴：lll：ll／・・〕 （6．20）
 ここで乃〔Si。〕，L〔MI。。〕ぱ局発電力が8i。，M1oOの場合の変換損失であり。
L〔P1。。〕とは異なっている。例えば，図6．12ば実験で得られた変換損失であり，局発レ
ベルによって変換損失が大きく変化することが分かる。
X   20
（韓、）水
0回1市10
×
巽
撫 Si。 ・   pI・・               ＼
                  X，X→〈→〈X以   O
    －lO    O     lO 20
図6．12 変換損失
 出力信号の∫W比（S／M）㎝t〔dB〕は式（6．19），（6．20）より次式のように与えられ
る。
（8／N）。。t＝∫。。t－M。。t
一／∵1∵∴ご∴〔二∴二’㌦＞㌦ （6．21）
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 ここで基準搬送波信号のCjV比をγ〔dB〕すなわち
   γ＝P1。、／dB〕一M。、〔dB〕           （6．22）
と拾くと，∫W比改善量∫〔dB〕すなわち
   ∫二（S／M）。。・一γ             （6．23）
は次式で与えられる。
   ∫／l・γ〕一／1111∴llllll∴二；／佃〕 （川）
 ここで，βぱ入力信号と基準搬送波電力比であり次式で定義される。
   β＝Pl。、一∫i。               （6．25）
 図6．13は式（6．24）を用いて算出した舳比改善量∫を示す。 図より以下のことが分
かる。
 （a）搬送波CM比γが大きい場合，改善量∫はβの増加とともに改善される。
 （b〕 βがγより大きい場合，改善量∫はβの変化にかかわらずγに固定される。
         30
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        θ
  図6．13 出力SW比改善量
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 一般に搬送波CM比γぱ30dB程度の値が実現されているため，入力電力と基準搬送波
電力の比βを大きくすることによって雑音の改善が図れる。例えば，β＝20dB，
γ：30dBの場合，出力信号W比は38dBになり基準搬送波のσMに比べ8dBの改善が
図れる。出力信号舳比は次章で述べるように，ラノタムジッタに関係し定値であり，直
接位相再生器のレベルダイヤを最適に設計することによりランダムジッタの改善が可能で
あることが分かる。
6．5 種々の劣化要因が同時に存在する場合の誤り率特性の劣化
  前節では，それぞれの劣化要因が独立に存在したときの誤り率特性の劣化について検討し
 た。しかし，実際の系に巻いてぱこれらぱすべて同時に存在する。これまで用いられてきた
評価法は，複数個劣化要因が存在する場合でも総合の等価ONR劣化量は，それぞれの劣化
 要因により生ずる等価CNR劣化量のdB和として求める方法である。しかし，このような場
合の総合の等価CNR劣化量は，個々の劣化量の単なる印とするのは正しくなく，これでは
                ㈲ 実際のCNR劣化量より小さく在る。
  そこで，ここではより正確にかつ比較的簡単な方法により総合の誤り率特性の等価CNR
 劣化量を求める方法を提案する。
  一方，簡単に総合誤り率を求める方法として，各要因中の最悪値でアイアパーチャを代表
 させ，おの券のアイアパーチャの劣化量の和を総合のアイアパーチャ劣化量とし，これによ
 り総合等価ONR劣化量を求める近似的な方法（最悪値評価）もある。この方法は総合等価
 ONR劣化量を簡単な数式で示すことができ，平均操作も必要としないため，有用な方法てば
 あるが，最悪値加算であるため少し誤り率が実際の値より悪く在りすぎ，従って総合等価
 ○NR劣化量が少し大きくなりすぎるという欠点がある。このため精度を必要とする場合には，
 この方法では不十分である。
  そこで，ここでは1つの劣化要因による劣化量を代表するパラメータとして上述のように
 最悪パターン発生時に生じる最大アイアパーチャ劣化量ではなく，6．3節で求めた個々の等
 価CNR劣化量から算出される等価アイアパーチャ劣化量早。qを用いる。すなわち，個々の劣
 化要因に対する等価ONR劣化量をD（dB）とすると，この等価了イァパーチャ劣化量亙は                                        明
 次式で定義される値である。
刀＝1＿1O一（”／20）
 ○口
（6．26）
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 波形ひずみ，搬送波位相誤差，合成回路位相誤差呑よび雑音性要因によるそれぞれの等価
CNR劣化量刀wD，DρいDm，D〃に対応する等価アイアパーチャ劣化量をそれぞれ孔パwD
孔。，ρい〃、o，伽，亙色口，wとすると，総合アイアパーチャ劣化量孔。，Tは，各アイアパーチ
ャ劣化量の和であるから，
    刀、。，τ＝刀螂。，㎜十亙明，ψ十亙明，1・。十万羽，伽十亙明，・
となる。そこで総合の等価CNR劣化量Dτぱ次式で与えられる。
D。＝一201・gm（1一亙。。，・）・／dB〕
 ：一201．g1，110止（D㎜／20）十10’（～／20）十10一（Dl・Ψ”）
  十10一（刀〃／20）一3｝〔dB〕
（6．27）
（6．28）
6．6 結  言
  直接位相再生方式の固定劣化要因ならびに固定劣化量に関する検討を行い，波形ひずみ，
位相誤差，不要雑音等の非相加性の要因による劣化量を明らかにした。さらに，パターンジ
 ツタ，ランダムジッタの発生過程を明らかにし，1中継器で発生するジッタ量を定量的に解
 析した。
  この結果，直接位相再生器においてはパターンジッタの発生原因となる振幅特性の非対称
 およびランダムジッタ発生要因として基準搬送波雑音が主要な劣化要因となることが明らか
 になった。ランダムジッタに対しては，基準搬送波と入力信号の電力比を適当な値に選ぶこ
 とにより改善が図れることが判明した。
  ’また，複数個の劣化要因が同時に存在するQPsK中継伝送系の誤り率特性の等価。NR劣
 化量を，定量的に精度良く算出する方法を明らかにした。この劣化要因は非常に多くあり，
 これらが同時に存在した時の誤り率特性の等価ONR劣化量の劣化量の計算は非常に複雑に
 なるため，これを精度よく算出することば従来非常に困難であった。そこで，ここでは多く
 の劣化要因を5種類に分類・整理することにより，物理的意味も失わず比較的正確な評価が
 行えることを示した。
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第7章 多中継特性
7．1 緒  言
  本章ではM－1台の直接位相再生器を用いてM区間の中継を行った後，検波再生中継器を
用いてタイミング再生を行う直接位相再生中継ヵ式の特性を論．じる。
  直接位相再生器はタイミング再生機能を有していない，いわゆる2R中継器である。この
ため，多中継時にはタイミングジッタが累積し回線品質が劣化する。このため，直接位相再
生器を用いてある程度中継した後，回線品質が劣化する前にタイミング再生機能を有する3
 R中継器でタイミング再生を行う必要がある。しかし，中継器には検波再生中継器を使用し
ているため装置規模が大きくなり易く，2R中継の区間数をできるだけ多くして3R中継器
数を減少させて中継所規模を小さくすることが望一ましい。特に，中継距離が短かい20L－
 P1方式では，中間中継所に直接位相再生器を適用し中継所を簡易化し一般ビルの屋上また
は柱上に容易に設置できるようにすれば，置局が容易になるが，この場合，3R中継器の距
離を既設中継所の距離程度まで長くできれぱ魅力的な方式となる。このためには，直接位相
再生器を用いた中継区間教と符号誤り率特性劣化の開係を明らかにする必要がある。⑨a～鮒
  本章では，多中継時の符号誤り率特性劣化要因を波形ひずみ的に発生し電圧相加するパタ
 ーンジッタと雑音等によって発一生し電力的に相加するランダムジッタに分類し，これ等によ
 る多中継時の特性劣化量を明らかにする。
  また，この解析結果を用いて設計した直接位相再生中継方式の例を示し，実際に試作した
直接位相再生中継器を用いた多中継実験結果を述べる。
7．2 直接位相再生中継方式モデル
  直接位相再生中継方式のモデルを図7．1に示す。直接位相再生器はタイミング再生機能を
有していないため，タイミングジッタが中継毎に相加し，これによる劣化が発生する。従っ
て，数中継の直接位相再生を行なった後，検波再生中継器を用いて完全な再生を行なってタ
 ィミソグジッタを除去する必要がある。この検波再生器と検波再生器の間の中継数をMと定
義する。
  従って，M中継時とは，M－1個の直接位相再生中継器を使用した中継方式となる。また，
Niは各中継区間で相加する干渉雑音の熱雑音の和を示している。
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Nl       N2        1 』二■ぺ
n＝O      n目1 n＝2     n昌亡 n昌M－1       n昌H
□；幡目峨位相碓中鰯
n・｛
図；繍雑中鰯 Nピ｛番目伝送路で
  椙加するがウス
  雑音の電力
団7．1 直接位相再生カ式の構成（M中継時）
 直接位相再生方式の解析を行なう場合，伝送路雑音電力Niを一般的な組合せとする必要
がなく，次の2つの場合に関して解析を行なっておけぱ良い。
   U）M1＝W。＝………＝W。：σ。2      （7・1）
   lii）』V。＞Ml＝」V。＝…～≒O
 （i〕（ii〕はそれぞれ定常時，ならびに瞬断時に相当している。
7．3 パターンジッタの相加
 帯域制限，非直線ひずみによる，符号間干渉が発生しサンプル点における標本値を減少し，
符号誤り率を増加させる。これと同時に符号の過渡点にもパターン・ジッタを発生する。一
般に，1区間のパターン・ジッタ量は誤り率に関係する程大きくはない。しかし，多中継時
にはそれが電圧相加しタイミング余裕，標本値を小さくし，ついには符号誤りを発生させる。
  パターン・ジッタの与える影響は波形ひずみと同様な特性を示すため，各中継器入力点に
 奉ける信号振幅劣化と考えることができる。1中継時のパターン・ジッタ発生量をτとする
 と（づ一1）番目の中継器出力信号パターン・ジッタ量は各区間で電圧加算され（ト1）’τ
 となる。
  第1番目中継器入力信号のジッタは，符号間干渉として波形ひずみによる劣化量として算
 出するため（ト1）番目再生器出力信号のパターン・ジッタのうち多中継特性に考慮すべき
 ジッタはτH＝（づ一2）・τとなる。そのアイ・パターンを図7．21a〕に示す。この信号を帯
域制限して第づ番目直接再生器入力信号とする。帯域制限を受けたアイパターンは正弦波で
                  一164一
近似することが可能であるため第づ番目再生器入力信号は図7．2（b〕となる。この場合帯域制
限拾よび非直線ひずみのためパターン・ジイタが相加されてτ｛＝（ト1）・τとなっている
ことがわかる。
        欄六点、
（α）H番目再生器出力信号アイ・パターフ
    トー一一・T一一一一■
    1                        1
トニーT－ll    ll      l
l l
?l撃撃l? lH
ﾑ4－1?
欄六点、
■
 ト■ 1
       標本点．  ＝（i－1）τ
b）｛番目再生器八カ信号アイ・パターン
 ．τt
＝（～一1〕τ
C） こ番目再生器士カアイ・パター）
丁」1－  11   l?
 ll撃撃lI?Hlﾑ’，?
．2 ーンジッタの相如
ら分かるように最悪アイ’アパーチャSpωぱ次式で表現できる。
Sp〔づ〕＝cos（π（づ一1）・γ／2τ）・          （7．2）
65一
 従ってづ番目再生器に呑けるパターン・ジッタ劣化量Dp（づ）は次式となる。
   Dル）＝一201ogSPω．           （7．3）
 M中継した場合のパターン・ジッタ劣化量を図7．3に示した。図より明らかなように周期
丁で正規化したパターン・ジッタ量がτ／τ＝O．03程度であれば，ジッタによる多中継劣化
が1dB以内で10中継の直接再生方式が可能であることが分かる。
男10
ニ
ニ
菱
畜
暴5
⑫
姑』」
“》
、、
‘、
ヘレ
 り 8わ 〃。 ざ朴q q ぷ
捗
OO、
O      l0     20     30
         中継数 M
 図7．3 パターンジッタによる等価CNR劣化量
7，4 ランダム・ジッタの相加
  各中継点で相加する残音は符号誤り率を劣化させる。それ以外にも過渡点に相加した雑音
はタイミングジッタ成分を発生する。これをランダムジッタと呼び，次の伝送路区間で帯域
制限を受け標本点に雑音を発生させ，同時にタイミング余裕を小さくする。従って多中継の
場合，この雑音成分に対する解析を行なう必要がある。パターン・ジッタならびに標本点に
発生する振幅変動成分は雑音と等価であるため，その振幅分布を明らかにすることによって，
符号誤り率ならびに劣化量を算出することが可能となる。第1番目中継器入力信号のアイ．
 パターンは図7．4（a）のように表現できる。すなわち，伝送路で相加した雑音振幅に変動が発
生している様子を図示したもので，破線は分散に相当する部分を示している。伝送路で相加
する雑音はガウス雑音とみなすことができるため，その振幅π1の分布は次式で示すことが
 できる。
          1     2    P（。1）＝   。■配1／・・1        （74）        何
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 ただし」V1ぱ第1番目伝送路で相加する雑音である。過渡部分に存在する雑音成分は図の
ようにランダムジッタを発生し，再生された信号に図7・4（b）に示すジッタを残留させる。ア
イ・パターンを正弦波で近似すれば，ジッタ振幅η1は次式となる。
      τ   ＿1   η1：一・sin  ”1．                     （7．5）
      π
              がウス維吾分布p（エ1）
＼
’’1
〃
！ ’！！、 1！
 ＼、＼＼
！ ＼、。Aソ。
！
。  ＼@  xD1 ^〉’A ！・、@＼／・＼_＼一’’／＼ 〃一1
 ’、 ’、一’’
T弓。
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（b）1番目中継器出力波形
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図7．4 ランダムジッタの相加
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 π1＜1の場合はη1：T・¢i／πで近似でき，η1の分布はガウス分布となり次第で表示で
きる。
   。（η、）一一 π ．、一π211柵・2，、、＜。 （。。）
        π元1τ
 （づ一1）番目中継器出力のランダムジッタをξト1とする。直接位相再生器のタイミング
再生機能を有していないため，ξト、はη1の和となる。すなわちξHは次式で表わされる。
   ξ、一・＝η・十η・十…十η1一・．       （7．7）
 P．（ηゴ）はP（η1）と同様に次式で与えられる。
   P（η、）一 π ・ゲπ2η・物1・2川＜・ （・・）
        河μ
 従ってξ1－1の分布は次式となる。
                   π2ξH
   ・（1…）一点・仰・HT2 （τ・）
 ただし，ルHは次式で与えられる。
       づ一1   jV・，ト、＝Σ珊．            （7．1O）
       j二1
 図7．41c）に示すように，ξHばつ番目の中継器帯域制限により標本点に拾ける雑音ω
に変換される。いとξHの関係は次式で与えられる。
   ψ｛＝1一…（πξ・／τ）．        （7．11）
 従って，幻の分布は次式となる。
              dξづ＿、   P（ぺ＝P（ξH）・              幻也
                    一1…一・（1一川12            2       ＝      。・。 2W・・H
        2πW・，H（2幻一幻）
  oo
・・戟i／H）・ξH・1（・11） （7．12）
ここで，δ（・〕はデルタ関数を示す。
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づ番目中継器入力信号の標本点に存在する雑音はジッタ幻と雑音㍉の和となるためz｛
＝㍉十〃｛となり，この分布は次式となる。
   P（z1）＝P（ψ｛）⑭P（～）
 ここで，⑳は，たたみ込み積分を示す。また，
振幅分布であり次式で与えられ糺
・（・せ）一禔c（音）
       （7．13）
P（～）ばつ番目の区画で相加する雑音の
（7．14）
従って第づ番目中継器で発生する符号誤りは，この振幅分布を使用して算出でき次第とな
る。
        oo   ・一∫川仏 （7．15）
 直接位相再生方式（M中継時）の検波再生中継器間で発生する符号誤りは，誤り率が小さ
い場合は各中継器で発生する誤りの和で近似できる。従って検波再生区間の符号誤り率は次
式となる。
      M
   P。＝Σp．1．            （7．16）
      ｛＝1
 各中継区間で相加される雑音電力が等しい場合，すなわち
   C／W、：C／jV。：…＝C／ル＝（8／W）。。t    （7．17）
                                       一6の場合はP。＝M・P。｛となり，等価CM況劣化量D児は容易に算出できる。符号誤り率10
点で算出した結果を図7．5に示す。
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図7・5 ランダ’ムジッタによる等価CNR劣化量
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7．5 方式設計例
  実際に得られる4相直接位相再生器てば，m，s，βならびにγの値は次のようになる。
  1＜m≦1．03，S：1OdB，β＝20dB，γ≧30dB，図6．11より1中継器当りのパタ
 ーソシッタ量はτ／T＝0．05となる。また，基準搬送波雑音に起因するランダムジッタは図
 6．13より（8／M）out＝33dBとなる。この結果，図7．3を用いて，パターンジッタによる
等価CNR劣化量DパM）は，5中継の場合O．5dB，10中継の場合2．5dBとなる。同様に，
図7．5よりランダムジッタによる劣化は5中継時には0．5dB，1O中継時には1．5dBとなる。
 この程度の劣化はカ式設計上許容できるため，直接位相再生器を使用すれば，4～9中継の
 直接位相再生方式が実現できると考えられる。
7．6 実験結果
 7．6．1 周回実験による多中継特性の測定
   多中継特性を測定するためには，必要数の中継器を用いて実際の回線と同じ構成で実験
  を行なうのが最良であるが，基礎検討の段階では経費上不可能である。そこで考えられた
 のが周回実験である。帥同回実験系を図7．6に示す。実際の無線中継系をシミュレートする
  ためにはRE系，分波器等を含めた周回実験系が必要であるが，直接位相再生装置だけの
 特性を把握するためIF系だけで周回実験系を構成した。Ga
   図7．6に拾いて1．7GHz4PSK波はスイッチSiを介して周囲ループに一定時間導入さ
  れる。次にS1が動作し周回ループが構成されると，信号はS1が開放されるまで周回ルー
  プを周回する。周回ループは帯域制限用フィルタ，レベル調整用増幅器，遅延ケーブル，
                            雑音
              帯域         符号                    AMP    ～  薫り率              フイjレタ             別定
                                 穂詞
                                  器
                 鰯
             直梼   等化
             再生器    器                             ．ハイブリッド
                図7．6 周回実験系
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遅延ヶ一ブル用等化器ならびに被測定回路で構成されている。周回実験系の特性は遅延ヶ
一ブルによる振幅特性の一次傾斜により支配されるため，トランスバーサルタイプの等化
器で，1．7GHz±300MHzの帯域内で振幅偏差1dB以内に等化している。周回信号の一
部はHYBにより分岐され，CNR劣化を規定する雑音と合成した後で復調される。復調信
号のうち，測定周回信号のみスイッチS2が動作し，エラー測定器に入り符号誤り率が測
定できる。な拾周回実験系てばS1の断続により，直接位相再生装置の搬送波再生系が誤
動作するため，実験はクリーンキャリアを用いて実施した。な拾搬送波再生系を用いた時
とクリーンキャリアを用いた時の劣化特性の差は1中継の実験ではクリーンキャリアを用
いた時のカが約O．1～O．2dB程度良い結果が得られている。
 図7．6の周回実験系に拾いて，BT：1．Oの位相平坦フィルタ，直接位相再生器のかわりに
IFアンプを挿入して測定した符号誤り率特性を図7．7に破線で示す。また図7．7の実験
はIFアンプを直接位相再生器に置換えて測定した符号誤り率特性である。図7．7におい
て，符号誤り率10－6点に拾ける周回数と固定劣化量（BT＝。。の時，符号誤り率10」6
を規定するC／W＝14dBを基準とする）の関係を図7．8に示す。図7．8の破線フィルタ
のみを通した場合の固定劣化量の測定値である。O印は直接位相再生器を挿入した時の測
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図7．7 符号誤り率特性
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定値である。また実線はその場合の計算値である。フィルタだけの時は，周回毎に約3dB
の固定劣化量の増加が見られたのが，直接位相再生器を挿入することにより周回毎に固定
劣化量の増加が約O．3dB以下と著しく改善され，直接位相再生器を用いた中継方式がすぐ
れていることが分かる。㈱㊤9
  なお実験ではクリーンキャリアを用いているためパターンジッタによる固定劣化しか表
われないが搬送波再生系を用いるとさらにランダムジッタによる固定劣化が加わる。
7．6．2 多中継現場試験
 直接位相再生中継方式の確認を行なうため，実際の中継区間を用いた伝搬実験を行なっ
た。実験区間としては，武蔵野電気通信研究所と横須賀電気通信研究所との間の13中継
区間を使用した。中継所を図7．9に示す。また，実験回線の構成を図7．10に示す。使用し
た直接位相再生器ならびに中継装置を図7．11，7．12ならびに図7．13に示す。従来の検波
再生中継方式では，送信盤，受信盤，電源盤の他に復調盤が必要であったが，本中継装置
 てば復調盤が不要となっており，大きさならびに消費電力ともに2／3になっている。在
お，直接位相再生装置は送信盤に組込まれている。また，表71に試作した中継器の特性
 を示す。
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図7．10 実験回線構成
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図7．11直接位相再生装置
直接位相再生装置
図7．12直接位相再生器を実装した送信盤
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受信盤
図7．13直接位相再生中継装置
表7．1 主要な特性
大   ぎ   ざ 一10x lOO x35mm3
重     量 O・6kg
消  費 竈 カ 6．7W
搬送波周波紋 1．7G＋lz
伝 迭 容 量 400】b／s
再生撮迭波CN比 30dB
再生信号位相誤差 士3’
パター＝ンジ、ソタ び丁＝O，05
ラフダムジッタ （S／N）、τ；38dB
符号誤り率特性劣化
l dB  （BT＝1．0，2中継）
QdB （5中継）
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7．7 結  言
  M－1個の直接位相再生中継器を用いてM中継した後，検波再生中継器を用いてタイミン
 グ再生を行う中継方式に歩ける符号誤り率特性劣化（等価ONR劣化）に対する検討を加え，
以下のことを明らかにした。
U〕パターンジッタによる等価CNR劣化量と中継数Mの関係を算出した。～＝の結果，1中
  継で発生するパターンジッタが大きい場合は，中継数の増加κ対し急激に等価CNR劣化
  が増大することが分かり，1中継時のパターンジッタの発生を少なくすることが重要であ
  ることが明らかになった。たとえば，1中継で相加するパターンジッタ量τ／τが0．06の
  場合，等価ONR劣化量O．5dB以下で中継できる区間数は5区間以下であるが，τ／Tこ
  O．03の場合ば1O区間程度まで中継数を増大できる。
㈹ ランダムジッタによる等価0NR劣化量と中継数Mの関係を算出した。この結果，ランダ
  ムジッタもパターンジッタと同様な特性を有し，1中継で相当するジッタ量が大きい程，
  多中継時の等価CNR劣化が著しく，1中継で発生するランダムジッタの量を小さくする
  必要があることを明らかにした。足とえぱ，1中継で相加するパターンジッタ量を30dB
  にした場合，等価CN1、劣化量O．5dB以下で中継できる区間数は5区間以下であるが，ラ
  ンダムジッタ量を35dBに改善することにより，ほぼ10区間の中継が可能となる。
lm 搬送波周波数1．7GHz，伝送容量400Mb／sの直接位相再生器を試作し，2中継時の等
  価ONR劣化量1dB以下の4相直接位相再生器が実現でき，さらに多中継実験を実施した
  結果，多中継による等価CNR劣化量は，6中継時に1dB以下という良好な特性を得た。
  この結果は，理論から予想される値に等しく，理論解析が妥当であることを示している。
（ψ 直接位相再生中継方式と増幅器を多段接続する非再生中継方式を比較した場合，前者が
  すぐれていることが明らかになった。たとえば，前者は中継数6中継に対して多中継によ
  る劣化が1dBであるのに比べ，後者は4中継時にすでに6dB以上の等価C㎜も劣化を発生
  する。
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第8章 結    論
 本論文では，直接位相再生器を用いた中継方式に関する研究の結果を述べた。直接位相再生
器は，ディジタル位相変調波を搬送波の’ままで識別再生を行うことが可能な中継器であり，従
来から広く使用されてきた検波再生中継器に比べ，検波器，識別器，変調器が不要となるため
中継器の小形化・簡易化が可能であるという特徴を有している。このため，降雨減衰により中
継距離が減少し，中継器数が極端に増加する10GHz以上の周波数帯を用いた中継方式に対し
て有効となる。
 本論文に拾いては，この直接位相再生器にFETを用いることを新しく提案し，これを構成
するFET再生器ならびにFET振幅制限器に対し，動作解析を行った。動作解析においては，
FET等価回路を用いて詳細な解析を行い直接位相再生器としての動作条件ならびに最適設計
値を定量的に明らかにした。さらに，直接位相再生器の不完全性が符号誤り率特性に与える影
響を解析し，中継器不完全性の許容値を明らかにした。この結果を踏まえ，直接位相再生器の
試作を行い搬送周波数1．7GHz帯において400Mb／sの伝送容量を有する4相直接位相再生器
を実現した。この再生器の等価CNR劣化量は1dB以下であり，従来から用いられてきた検波再
生中継器と充分置換可能な値を得た。
 一また，直接位相再生器を複数個用いて多中継した後の特性に対する解析を行い，中継毎に相
加するランダムジッタならびにパターンジッタによる符号誤り率特性劣化量を明らかにした。
さらに，実際の直接位相再生器を用いた実験を行った結果，実測値と計算値は良く一致し，理
論解析の妥当性を確認できた。
 また，研究を進めるに当り，各段階で得られた詳細な成果は以下のと拾りである。
 2相位相変調波を再生する2相直接位相再生器に対し動作ならびに特性解析を行い，次のこ
とを明らかにした。
 （i〕位相再生効果を入力信号と同一の位相を有する信号ならびにこれと逆位相を有する信号
  の和であるという観点からとらえ，これ等の振幅比mと位相再生効果の関係を示した。
   また，完全な位相再生効果がm＝1の場合に得られることを明らかにした。
 lii〕入力信号の2逓倍搬送波を局部発振信号とするFETミキサを用いた新しい構成の直接
  位相再生器を提案し，解析を行った結果，特性の良好な再生器を実現できることを明らか
  にした。
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（m FET等価回路を用いた特性解析を行い，直接位相再生器の利得，局部発振波電力，ゲー
  トバイァス電圧等と回路定数の関係を示し，設計法，FET選定法を明らかにした。
 4相位相直接位相再生器の回路構成法に対する検討を行い，2相直接位相再生器を2系列使用
する2相2系列法，3逓倍器ならびに4逓倍器を用いる3－4逓倍法，．2相直接位相再生器を
一系列と合成回路を用いる回路合成法の3種類を提案し，それぞれに対し動作原理ならびに特
性を明らかにし，実験的検討を加えた。これにより，以下のこと．を明らかにした。
 （リ 2相2系列法，3－4逓倍法，回路合成法の理論ならびに実験的検討の結果，いづれの
  方法に対しても理想的な位相再生効果が得られた。
 m 2相2系列法は，2相直接位相再生器を2系列必要とするが，特性の良い2相再生器を
  得やすいため高速のディジタル位相変調波の再生が可能である。
 liii〕 3－4逓倍法は，搬送波再生回路が4逓倍回路により実現でき，リミッタの個数も少ないた
  め，装置規模の小さい直接位相再生器が実現可能である。また，不完全性に対する許容範
  囲が大きく，調整が容易である。しかし，3逓倍波ならびに4逓倍波が必要であるため，
  入力信号の搬送波周波数があまり高いものに対しては適用できない。
（i⑦ 回路合成法は，2相直接位相再生器をただ一つ用いるだけで多相位相変調波の再生が可
  能であるため，多相位相変調波に対して中継器の小型・経済化の利点がある。ただし，合
  成回路を多段に利用するため帯域が減少し，高速ディジタル信号には不向きである。
 直接位相再生器に必要不可決な振幅制限器に対する検討を加え，以下のことを明らかにした。
 1リ FETを用いることによるダイオードリミッタまたはバイポーラトランジスタリミッタに
  比べAM－PM変換ならびに振幅抑圧効果の優れた振幅制限器を実現できる。
 （ii〕位相変化特性を含めたFET等価回路解析を行い，ゲート端子に並列接続したインダクタ
  シスを最適に調整することにより，AM－PM変換特性を最小化できる。また，この値は小
  信号時に利得を最大にする整合条件とは異なる。
 liii〕 AM－PM変換特性の周波数特性と信号源インピーダンスの関係を示した。この結果，信
  号源インピーダンスを低く選ぶ程，周波数特性が良くなる。一方，小信号時の利得は信号
  源インピーダンスの低下とともに低下し，AM－PM変換と利得の両方を満足するための最
  適の信号源インピーダンスを見い出した。
                                      o （M 実際のEFTを用いて振幅制限器を実現した結果，振幅抑圧幅20曲に対し±5 以内の
  位相変化特性を実現した。
一179一
 直接位相再生器を用いた中継方式において，中継器の不完全性が符号誤り率特性に与える影
響を解析し，以下のことを明らかにした。
 （i）中継伝送系の不完全性による特性劣化を，非相加性の要因ならびに相加性の要因に大別
  し，さらに前者を波形ひずみ，位相誤差，雑音性の要因に，後者をパターンジッタ，ラン
  ダムジッタに細分した。’また，これらの劣化要因と等価CNR劣化量との関係を定量化した。
 lii〕多種の劣化要因が存在する場合の符号誤り率特性劣化を精度良く算出する方法として，
  等価アィアパーチャという概念を導入し，それの線形和を用いる方法を提案した。この方
  法は，これまで用いられてきた等価CNR劣化量のdB加算を行う方法に比べ，精度が高い。
 lm 直接位相再生器の不完全性によって発生するパターンジッタは主として直接位相再生器
  が狭帯域であり，m＝1が広帯域に満足されない場合に発生し，また，リミッタの抑圧度
  が大きい程パターンジッタは大きくなることを明らかにした。
 （iV）直接位相再生器の基準搬送波ONRとランダムジッタの関係を調べた。この結果，再生
  器の入力信号電力と基準搬送波電力の比βを大きくすることによりパターンジッタの改善
  が図れることを示した。
 直接位相再生器を用いて多中継した後，検波再生器を用いてタイミング再生を行う中継方式
における等価CNR劣化量に対する検討を加え，以下のことを明らかにした。
 U〕パターンジッタによる等価CNR劣加重と中継数Mの関係を明らかにした。たとえば，
  1中継で相加するパターンジッタ量がO．03の場合，1O中継の等価CNR劣化量は1dBとな
  る。
 （ii） ランダムジッタによる中継数Mの関係を明らかにした。たとえば，1中継で相加するラ
  ンダムジッタが35dBの場合，10中継後の等価ONR劣加重は1dB程度となる。
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付録 FETリミッタの特性解析
付録1．1 ゲート端子電流，電圧およびインピーダンス
  接合電圧づJは接合における直流電圧γo拾よび入力信号電圧γ1の和で表示でき，次式とな
 る。
     砂J＝γ・十γ1…ωt               （A－1）
  ．また，接合電流づJとの接合電圧の関係は次式で表わすことができる。
     ゴ・＝∫。1・・P（αψ。）一11            （λ一2）
  ただし，∫8，αはショットキ接合の飽和電流ならびに定数である。従って，式（A－1），
 （λ一2）よ”∫は，
     ゴ。二ろ・α％1∫1〔α・。〕十2Σ与〔α・1〕…（側）／7・     （ト3）
                 冊一1
  となる。ただし，∫m〔・〕はm次変形ベッセル関係を示す。接合電流の基本成分は式
 （λ一3）より
     ｝ハー・ろ8γo∫、／αγ1〕          （ガ・）
  となる。従ってゲート電流ならびにゲート電圧の基本波成分｝Gl，垢1は図1の等価回路を
 を用いて次式となる。
｛ ∫G1：∫J1＋3ωCγ1＝（9＋3mC）γ1
 γσ・＝児垢i＋γ1＋札9例γ1／2
   ＝児∫G1＋たγ1
（λ一5）
 ただしg拾よびんはそれぞれ接合コンダクタンス捨よびドレイン低抗児8による帰還効果
を示す係数であり，次式で定義される。
       ・          αV0          －1    ｛ 9＝∫バ／γ1＝2∫。e ∫工〔αγ1〕γ1
                                   （λ一6）
     κ＝1＋9m刃。／2
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式（λ一5）より基本波に対するゲート端子インピーダンスZGは次式となる。
    ZG＝児十ん／（9＋ゴωC）                       （λ一7）
ただし況はゲート・ソース間抵抗を示し，次式で定義する。
    児＝伽十巧十児・                （λ一8）
 さらに，大信号時（γ1〉γc）ならびに小信号時（γ1《γc）には式（λ一6）より接合
コンダクタンスは次式となる。
・一^21岬〔州）〕∴1
従ってゲート端予電流，電圧，インピーダンスは次式となる。
   ㌔1－／㌃α（H）〕：llニニ
すなわち
   ＾一／㌃ lllニニ
冷1－
^：ll；lll；∵州コ十肌111二1
   イ．ゴ缶 ∴二
一方，等価インピーダンス心ぱ次式で定義される。
   ω＝ZG（1一仰帥／ωL）十～
（λ一9）
（λ一10）
（λ一11）
（λ一12）
（λ一ユ3）
（A－14）
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従って，γ1《γ。ならびにγ1〉％に対するωは（λ一14）を用いて次式となる。
   ω1一ω（γ1〈γc）
            ～ん  冊。。 ん
     ＝児十児・・一ω・乃・』□τ十ω。。
                                     （λ一15）
   ム、一心（γ、》巧）
           ．朋・・
     ：五十～1ωL
付録1．2 AM－PM変換を零にする最適インダクタンス
  入力信号〃、、は式（5－3）より次式となる。
     ナ。1＝㌔十児。。（｝。r地1／ω乙）          （λ一16）
  ここで式（A－5）を用いるとγ。1の実部および虚部”，Vをそれぞれ次式となる。
     ”＝／（五十～）9＋ん十舳。。ωC／ωL／・γ1
                                       （λ一17）
     V－1（児十孔。）ωC一（卿。。十ん孔。）／ωLl・γ1
  AM－PM変換が全入力電力範囲で零になるためには，いかなるγ1に対してもシs1の位相
 が不変であることを示す。従って，V／”≡αとなる必要がある。すなわち，いかなるγ1
 （ただしgはγ1の関数）に対しても次式が成立する必要がある。
      （亙十児。。）ωC一（9肋。。十胴。。）／ω乃
                                       （λ一18）
       ≡α／（児十児。。）9＋ん十η亙。。ωC／ωLl
  これより・次式の関係．が得られる。
｛ α（R＋児so）十R児80／ωL＝0
 α（ん十五児80ωC／ω乃）一（五十児帥）ωC＋んRs／ω乃＝O
（λ一19）
一191一
これらの式をω乃について解くと
ωL＝況、。・ん・灰 （λ一20）2ω。0（児十珊）2
 が得られ，式（5－18）と一致する。従って式（5018）を満足すれば，入力信号電力が
いかなる値を有しても出力信号位相が一定となり，AM－PM変換が雲となる。
一192一
